























































































































L’émergence de la troisième génération de téléphone portable a fait évoluer les usages. Les utilisateurs peu-
vent désormais bénéficier d’un accès haut débit à l’Internet sans fil ce qui a rendu les services de communica-
tion multimedia: visiophonie, MMS, réception de programmes télévisés... Cette diversification du mode 
d’utilisation d’un portable a fait des amplificateurs de puissance des éléments prépondérants pour la transmis-
sion de l’information. C’est pourquoi cette étude propose une contribution à la caractérisation et à la modéli-
sation de transistor de puissance RF intégrés dans une filière submicronique. Dans ce cadre d’application, il 
est important de tenir compte de l’influence de la température sur la réponse électrique d’un transistor bipo-
laire; cet effet est d’autant plus marqué pour les applications de puissance au regard des densités de courant 
mises en jeu. C’est pourquoi, une analyse des lois en température des paramètres du modèle compact 
HICUM/L2 est présentée, ainsi que les méthodes d’extraction associées. Puis, les phénomènes d’auto-échauf-
fement et de couplage thermique dans les transistors de puissance sont étudiés à l’aide de simulations physi-
ques et de caractérisations électriques pour mettre au point un modèle nodal SPICE. Finalement, les 
transistors de puissance sont caractérisés à l’aide de mesure load-pull en appliquant un signal à deux tons sur 
leur base. Ces caractéristiques sont comparées à des simulations Harmonic Balance de manière à valider le 
comportement grand signal du modèle HICUM/L2 et sa capacité à modéliser les phénomènes d’intermodula-
tions fréquentielles.
Mots clés
Transistor bipolaire de puissance, auto-échauffement, couplage thermique, modèle compact, caractérisation 
load-pull, simulation Harmonic Balance
Abstract
The emergence of the mobile phone third generation made evolved the uses. From now on the users can have 
accesses to the Internet, which made the services of communication multi-media: video-telephony, MMS... 
That diversification of mobile phone uses makes power amplifiers a preponderant element for the transmission 
of information. That’s why this study represents a contribution to the characterization and the modeling of RF 
power transistor integrated in a submicronic technology. For such applications, it is fundamental to consider 
the temperature influence on the electrical response of a bipolar transistor; this effect is even more important 
within the framework of power applications due to the current densities involved. Consequently, an analysis of 
the temperature laws of the HICUM/L2 model parameters is first presented, as well as the associated extrac-
tion methods. Then, self-heating and thermal coupling phenomena in powers transistors are studied using 
physical simulations and electrical characterization to develop a nodal SPICE model. Finally, the power tran-
sistors are characterized using load-pull measurement by applying a two-tone signal. These measurement are 
compared to Harmonic Balance simulations so as to validate the large signal behavior of HICUM/L2 model 
and its capacity to model frequency intermodulations.
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D’après l’Observatoire des mobiles, au 30 juin 2005 plus de 45 millions de Français possèdent un télépho
table. La téléphonie mobile fait désormais partie intégrante de la vie de plus de trois français sur quatre, e
table est devenu un produit de consommation grand public. De la première à la troisième génération, vo
courte description de l’évolution des terminaux mobiles au cours des vingt dernières années [I.1].
1G
Dans les années 80, les premiers terminaux sans fil, les radiotéléphones ana-
logiques, font leur apparition dans les voitures ou à transporter dans des vali-
ses. Ils sont énormes, dispendieux avec une couverture limitée. S’appuyant
sur une technique de modulation radio proche de celle utilisée par les stations
de radio FM, ces réseaux, qui ne permettent pas de garantir la confidentialité
des communications, sont par ailleurs vite devenus saturés.
2G
La seconde génération est numérique. Outre une meilleure qualité d’écoute, elle s’accompa
la réduction de la taille des combinés et assure une certaine confidentialité. Au début des
90, la norme GSM pour la communication sans fil est adoptée en Europe. Depuis, elle s’est
sée à peu près partout, sauf au Japon, en Amérique du Nord et du Sud, où elle est prés
manière minoritaire. En France, le GSM fonctionne sur les fréquences 900 et 1800 MHz. L
nement des premiers réseaux de seconde génération (sous l’impulsion de France Telecom
puis Bouygues Telecom) et de terminaux portables, plus petits et légers, révolutionnent l’a



















re). Ceaccessible à tous. Si bien qu’en 2004, plus de 75% de la population française est équipée d’un mobile
l’Autorité de régulation des télécommunications.
2.5G
En 2001, une évolution importante de la norme GSM fait son apparition: le GPRS. Il autorise des débi
importants. Le GSM avec un débit qui ne dépasse pas 9.6 kbps (équivalent à celui utilisé pour les fax) se
principalement aux appels vocaux et peu à l’acheminement de données. A mi-chemin entre le GSM
l’UMTS (3G), le GPRS, souvent appelé 2.5G, permet d’obtenir des vitesses de transfert trois fois supérie
GSM, soit de 20 à 30 kbps. Cela autorise un accès plus confortable à un internet allégé (e-mail sans pièc
et navigation sur le web). Concrètement, le GPRS n’étant qu’une amélioration du réseau existant, la voix
nue de transiter sur le réseau GSM, tandis que les données circulent via le GPRS, selon le principe de t
sion par paquets.
2.75G
Survient une autre évolution de la norme GSM: l’EDGE. C’est une étape intermédiaire supplémentaire e
GPRS et l’UMTS qui permet l’introduction du haut débit dans les téléphones portables. Ses débits atte
130 kbps en réception et 60 kbps en émission, soit 6 à 10 fois plus importants que le GPRS.
3G
A l’automne 2004, la téléphonie mobile de troisième génération fait son
apparition en France. Ce n’est pas une révolution de la même ampleur que la
2G dans les années 90, mais elle fait grandement évoluer les usages: accès
haut débit à l’internet sans fil, visiophonie et messages vidéo ainsi que la
réception de la télévision sur le téléphone... Ses débits moyens atteignent 250
kbps en réception et 50 kbps en émission.
La norme UMTS exploite le nouveau protocole de communication W-CDMA et de nouvelles bandes de fré
ces situées entre 1900 et 2200 MHz. A la différence du GSM qui fait passer les données par une cellule
en canaux de fréquences différentes, elles-même réparties selon des créneaux de temps, le W-CDMA
d’envoyer simultanément toutes les données, par paquets et dans le désordre (sur n’importe quelle fré
reste au téléphone à réceptionner les paquets de données et les rassembler.
Cette technologie permet de faire transiter davantage de données simultanément et offre un débit bien s
à ceux permis par les GSM et GPRS. En théorie, il peut atteindre 2 Mbps à partir d’un lieu fixe et 384 kb
mouvement. Bien qu’on soit encore loin des performances théoriques, le maximum en Europe a été fix
































t rendu“haut débit” mobile n’est pas si éloigné des vitesses de transmission proposées dans le cadre des p
offres d’accès à l’internet par l’ADSL ou le câble.
Comme la technologie UMTS exploite une bande de fréquences plus large et plus haute, elle devrait en
remédier à la saturation des réseaux existant et proposer des services de meilleure qualité. Le débit ci
fois plus rapide permet le développement de nouvelles applications, notamment dans le domaine du mu
(visiophonie, diffusion de contenu vidéo et audio, MMS vidéo ou audio...). Le haut débit mobile facilite
l’accès aux données, web et e-mails, en situation de mobilité.
Cette révolution de notre mode de vie a été possible grâce aux efforts faits pour l’intégration des circuits s
cium et l’amélioration constante des dispositifs de puissance [I.2]. Dans les années 80, l’effort des scientifi
surtout porté sur l’intégration des circuits. C’est ainsi que l’amélioration des technologies a conduit à la
cratisation de l’utilisation de l’électronique dans les produits de consommation quotidienne (apparition de
nateurs dans les foyers domestiques). Face au succès de l’intégration de fonctions électroniques dans les
de consommation courante, l’évolution des dispositifs de puissance s’est vite avérée nécessaire. L’adapta
méthodes d’intégration des circuits sur silicium à la conception de dispositifs de puissance a conduit à
gence d’un nouveau type de dispositifs de puissance. Ainsi les dispositifs de puissance ont bénéficié d
cées faites pour l’intégration des circuits sur silicium, bien que les limites physiques qui ont gê
développement des circuits intégrés (champs électrique et dissipation de la puissance) influent égaleme
conception de dispositifs de puissance. Toutefois, l’idée de combiner des éléments de puissance avec
tions électroniques sur une même puce suscite beaucoup d’intérêt et représente un grand challenge. De
significatifs ont été accomplis dans cette optique depuis les dernières décennies bien que cette int
s’accompagne souvent d’une perte dans la qualité des composants utilisés. Les principales limitations p
nent du coût de réalisation de tels composants au regard de leurs performances: les dispositifs de puiss
intégrés sont plus chers à réaliser car ils voient beaucoup plus d’étapes technologiques que les dispos
crets, et l’intégration de ces composants s’accompagne souvent d’une dégradation de leurs performanc
gré tous ces inconvénients, les dispositifs de puissance intégrés ont trouvé de nombreux champs d’ap
dans l’électronique automobile ou dans les télécommunications. Pour ces applications, l’utilisation de circ
puissance intégrés se justifie du fait que les dispositifs discrets embarqués ou les packaging hybrides
sieurs puces sont peu désirables du fait de leur encombrement.
Cette évolution des méthodes de conception a été rendue possible grâce aux avancées des technologie
Il y a de cela 20 ans, les fréquences de transition des transistors étaient insuffisantes pour viser des app
RF. Ce domaine était réservé aux technologies plus coûteuses telles que l’AsGa [I.3]. Mais leur coût repr
un frein au déploiement massif des équipements électroniques. Aussi, les systèmes de communications
ques n’auraient pas connu un tel essor sans l’avancée des technologies silicium à partir des année




























risationpossible le développement de circuits numériques peu encombrants et relativement peu coûteux, ayant
formances suffisantes pour les systèmes actuels. Enfin, l’augmentation des fréquences de transition e
amélioration des différents passifs ont ouvert la voie aux applications RF totalement intégrées sur un seul
Il reste désormais à intégrer l’étage d’amplification en fin de la chaîne d’émission [I.4].
C’est ainsi que les dispositifs de puissance RF qui sont utilisés par les amplificateurs de puissance sont
des composants clés dans les systèmes de communication sans fil. Ces dispositifs sont soumis à des
tions strictes en terme de puissance de sortie et de linéarité de manière à ce que les systèmes sans fil so
patibles avec la norme pour laquelle ils sont conçus: GSM, DCS, CDMA, ou WCDMA. Aux exige
imposées par les normes, il faut rajouter les exigences imposées par les applications mobiles en terme d
ment énergétique, tension d’alimentation, robustesse, taille physique, fiabilité et coût [I.5]. Ainsi la puissan
a maintenant un fort potentiel de recherche pour l’étude de nouvelles structures, du comportement therm
la linéarité, de l’intégration, de la mise en boîtier et de la conception d’amplificateurs.
Les transistors de puissance intégrés sur silicium les plus courants sont les transistors bipolaires à hétéro
et les LDMOSFET [I.4]-[I.7]. Les transistors bipolaires à hétérojonction SiGe:C proposent de très bons fT ainsi
qu’un rapport favorable à un bon gain en puissance. Les technologies LDMOSFET quant à elle
très robustes: elles ont une meilleure tenue en tension que les technologies bipolaires et elles sont égalem
stables en température. Plutôt que de les mettre en compétition, une solution possible est d’allier les avan
chaque technologie. La Fig. I.1 représente le dessin d’un amplificateur de puissance intégré en technolo
MOS 0.25µm conçu pour des applications DCS qui conjugue l’utilisation des transistors bipolaires SiG
celle des transistors NLDMOS. L’étage d’entrée permet de contrôler le gain et assure la polarisation des
étages. L’étage intermédiaire de puissance est un étage d’amplification qui permet de piloter l’étage de pu
et qui a été conçu avec des transistors bipolaires de puissance afin de tirer profit de leur gain intrinsèqu
Finalement, l’étage de sortie sert à fournir un niveau élevé de puissance à l’antenne. Or l’utilisation de tran
de puissance NLDMOS permet de gérer de fortes puissances sans les contraintes de thermie intrinsè
technologies bipolaires, ni les risques de destruction liés aux variations d’impédance de l’antenne. Ainsi
sation conjointe des technologies bipolaires et MOS représente une solution attractive pour la con
d’amplificateurs de puissance dédiés aux applications cellulaires, pour lesquelles rendement, robustesse
pacité sont des facteurs critiques. Cette étude est axée sur la problématique spécifique, en terme de ther
linéarité, liée aux transistors bipolaires à hétérojonction SiGe:C. L’étude des transistors NLDMOS de pui
quant à elle fait l’objet de travaux spécifiques, aussi bien en terme de modélisation [I.8] que de caracté

















ourant,Fig. I.1 Dessin d’un amplificateur de puissance RF pour la norme DCS intégré en technologie BiCMOS 0.25µm.
Ainsi, cette étude est dédiée à la caractérisation et à la modélisation de transistors bipolaires de puiss
technologie SiGe intégrés dans une filière BiCMOS. Une des problématiques principales liées à ce type d
posant est l’influence de la température sur sa réponse électrique. De manière générale, les transistors b
sont des composants très sensibles aux variations de température. A titre d’exemple, la tension base-
diminue de 2.5 mV paroC. Mais les transistors de puissance ne sont pas seulement sensibles à la variatio
température ambiante. Ils sont également influencés par l’augmentation de leur température interne due
d’auto-échauffement. Il s’agit d’un phénomène consécutif au passage d’une forte densité de puissance
les jonctions base-émetteur et base-collecteur d’un transistor. Un tel niveau de polarisation induit une fort
pation de puissance au niveau du transistor. Or du fait de sa composition, un composant a une capacité
dissiper cette puissance. Cette propriété fait qu’au-delà d’un certain seuil de puissance, le transistor a d
évacuer toute la chaleur qu’il produit, ce qui se traduit par une augmentation de la température interne d
posant. Cependant les modèles classiques de transistors bipolaires tels que Spice-Gummel Poon ne tie
compte de cet effet. Ce qui n’est pas le cas du modèle HICUM/L2 [I.18]: il s’agit d’un modèle électro-the
que, qui permet de considérer la température instantanée du transistor pendant la simulation. L’évalua
l’auto-échauffement dans le modèle est faite grâce à l’appel à un sous-circuit constitué d’une source de c
Etage d’entrée





































éaire.et d’une résistance en parallèle avec une capacité (Fig. I.2). La puissance dissipée par le dispositif (PD) est la
consigne qui est appliquée à la source de courant du sous-circuit thermique. Puis, l’augmentation de tem
(∆T) à l’intérieur du composant est évaluée par le biais de la relation . C
valeur est utilisée dans les lois en température du modèle compact pour évaluer la modification du point d
tionnement du dispositif qui en découle. Ainsi, la prise en compte des phénomènes d’auto-échauffement
modèle compact ne peut pas être précise sans une bonne description de la dépendance des paramètres
avec la température. C’est pourquoi le chapitre 2 de cette étude est dédié à l’évaluation des équations du
HICUM Level 2 Version 2.21 [I.18] décrivant les variations en température des paramètres de modèle
méthodes d’extraction de ces paramètres.
Fig. I.2 Implémentation du phénomène d’auto-échauffement dans le modèle HICUM/L2
D’un point de vue thermique, lorsqu’un transistor est soumis au phénomène d’auto-échauffement, il devie
source de chaleur, modifiant par là même son environnement thermique. Par conséquent, tout autre élé
circuit se trouvant à proximité de ce dispositif va être influencé par cette augmentation de chaleur: les dis
sont couplés thermiquement. Or dans le but de fournir une quantité de courant conséquente, les trans
puissance sont constitués de plusieurs transistors identiques connectés en parallèle. Par voie de conséq
composants sont donc soumis à la fois aux phénomènes d’auto-échauffement et de couplage therm
l’heure actuelle, aucun modèle compact ne prend en compte le phénomène de couplage thermique. C’e
quoi les chapitres 3 et 4 de cette thèse sont dédiés à l’étude des phénomènes thermiques dans les tran
puissance. Ces chapitres proposent un modèle analytique SPICE qui remplace le sous-circuit therm
modèle HICUM/L2 et permet de simuler à la fois les phénomènes d’auto-échauffement et de couplage
que dans les transistors de puissance. La validation de ce modèle est obtenue par des comparaisons
mesures sur silicium d’une structure de test spécifique et des simulations SPICE utilisant le modèle HIC
couplé au réseau thermique.
Finalement, les transistors de puissance sont des dispositifs destinés à opérer en mode de fonctionneme
signal. C’est pourquoi il n’est pas envisageable de proposer un modèle de transistor de puissance san
validé par des simulations grand signal. A faible niveau de signal, le comportement du dispositif est lin























énomènesCela correspond à la zone (1) de la caractéristique de transfert de puissance (Fig. I.3). Puis, à partir d’un
niveau de puissance, les non-linéarités du transistor font décroître son gain en puissance (zone (2) de la
Finalement, à fort niveau de puissance (zone (3) de la Fig. I.3), la puissance de sortie devient quasime
tante et atteint sa valeur maximale. Il s’agit de la zone de saturation du transistor qui est fortement non-l
Or, mis à part la classe A, les amplificateurs de puissance sont amenés à fonctionner dans les zones de
sion de la caractéristique de puissance (zones (2) et (3) de la Fig. I.3). De plus c’est dans ces zones que
sion de la modélisation du temps de transit du transistor et des effets thermiques devient critique. C’est p
il convient d’assurer aux concepteurs la précision du modèle dans ce domaine de la caractéristique de pu
Fig. I.3 Définition des zones de fonctionnement du transistor en mode de fonctionnement grand signal.
D’autre part, l’évolution des normes a fortement complexifiée la conception des circuits de puissance. E
les amplificateurs de puissance sont situés à la fin de la chaîne de transmission. Ils sont destinés à am
signal à émettresansle déformer de manière à pouvoir le transmettre sur plusieurs centaines de mètres ve
station de base qui prendra le relais jusqu’à un correspondant. Or, dans le cas des normes de troisième
tion, l’enveloppe temporelle du signal émis n’est pas constante. Ainsi, l’amplification du signal par un élé
non-linéaire présente des risques de génération de signaux à des fréquences indésirables du fait des ph
d’intermodulations fréquentielles (cf Fig. I.4).
























chapitres,C’est pourquoi il est important de préserver la modulation complexe du signal émis ainsi que son environn
spectral de manière à le transmettre de la manière la plus intègre possible. Il convient donc de quantifier
portement linéaire des transistors de puissance à l’aide de tests d’intermodulation fréquentiel (cf Fig. I.4)
le chapitre 5 de cette thèse porte sur la comparaison entre simulations et mesures grand signal des tran
puissance à la fréquence fondamentale ainsi qu’aux raies d’intermodulation parasites afin de valider le c
tement du modèle pour des applications de puissance.
Finalement cette étude sera conclue par une synthèse des points clés abordés au cours de différents
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Dépendance des paramètres du modèle avec la température
1.1 Introduction
Comme nous l’avons vu au chapitre précédent, la prise en compte des phénomènes d’auto-échauffemen
modèle compact ne peut pas être précise sans une bonne description de la dépendance des paramètres
avec la température.
L’objectif de cette partie est de démontrer les équations du modèle HICUM Level 2 Version 2.21 [1.1] déc
les variations en température des paramètres de modèle, puis d’exposer les méthodes d’extraction de ces
tres. Ce chapitre se limite volontairement à la description des lois en température du modèle compact. P
de renseignements concernant le modèle HICUM/L2, le lecteur pourra se référer à [1.1] et [1.2]. D’autre
prise en compte des phénomènes d’auto-échauffement dans le modèle compact est l’objet de deux c
dédiés. Par conséquent, la problématique liée à la résistance thermique et à la capacité thermique ne ser
tée dans cette partie.
Avant de débuter, rappelons que la difficulté de faire un bon modèle compact résulte dans le compromis
description physique du composant et les approximations faites afin de l’implémenter dans des simulat
type SPICE: “a compact model formulation always need to be an (optimum) compromise with respect to
contradiction requirements, in particular practical applications”, M. Schröter [1.3].
1.2 Méthodologie d’extraction des paramètres en température
Afin d’extraire les paramètres en température d’un modèle compact, deux stratégies sont possible
méthode consiste à extraire les paramètres électriques à partir de mesures faites à des températures d
Puis les paramètres en température sont déduits de la variation avec la température des paramètres él
Cette méthode est la plus évidente et elle est rapide à mettre en oeuvre. Par contre elle est coûteuse en












ique demesure, ce qui est pénalisant dans un contexte industriel. De plus, elle est d’autant plus imprécise que les
d’erreur se cumulent. La première source d’erreur provient de l’extraction du paramètre électrique. A cell
rajoute l’erreur d’extraction du paramètre en température à partir de la variation avec la température du p
tre électrique.
Il est possible de procéder autrement, en optimisant les paramètres en température directement à pa
mesure électrique du dispositif. On peut, grâce à une bonne compréhension du modèle compact, extr
paramètres à partir de mesures spécifiques en température - ce qui est le cas pour les paramètres relatifs
rants - ou d’une analyse plus fine de la mesure à la température nominale - voir par exemple la métho
mise en oeuvre pour la résistance d’émetteur (cf paragraphe 1.8.3). C’est là l’enjeu de ce chapitre: réuss
biais de la compréhension de l’origine physique du modèle compact d’allier un minimum de mesure
meilleure précision possible pour l’extraction.
1.3 Quelques notions de physique des semiconducteurs
Avant de démontrer les équations du modèle compact, nous allons passer en revue quelques lois en tem
des grandeurs utiles en physique des semiconducteurs. Ces lois seront utilisées dans la suite de l’expos
1.3.1 Mobilité des porteurs
La dépendance de la mobilité des porteurs avec la température est décrite par la loi:
(1.1)
Le coefficientζ est fonction du niveau de dopage et du type du semiconducteur. Une représentation graph
cette dépendance est proposée dans [1.4] pour le silicium (Fig. 1.1).
Fig. 1.1 Dépendance du coefficientζ avec le niveau de dopage.
Cette courbe (Fig. 1.1) a été interpolée par la fonction suivante:
(1.2)

























Chapitre 1 - Dépendance des paramètres du modèle avec la température 31
sèquesavec , oùN est le niveau de dopage en cm-3
Puis, les coefficients de l’équation (1.2) ont été déterminés à partir des données présentées dans [1.4].
Ils sont résumés dans la Table 1.1 pour du silicium de type N et P.
1.3.2 Tension de bandgap
La variation de la tension de bandgap avec la température est approchée par [1.5]:
(1.3)
Fig. 1.2 Variation de la tension de bandgap avec la température.
1.3.3 Concentration effective des porteurs intrinsèques
La concentration effective des porteurs intrinsèques est définie par [1.7]
(1.4)
oùC est une constante.
En remplaçant l’équation (1.3) dans (1.4), l’expression de la concentration effective des porteurs intrin
s’écrit:
Table 1.1: Coefficients de la formule d’interpolation (1.2).













































La substitution demg à  dans l’équation (1.5) permet d’obtenir l’expression suivante:
(1.6)
La Fig. 1.3 montre une représentation graphique deni(T)
2 / ni(T0)
2 en fonction de la température obtenue à par
de l’expression (1.6).
Fig. 1.3 Variation de laconcentration effective de porteurs intrinsèques avec la température.
1.4 Courant collecteur à faible injection
1.4.1 Courant de saturation
La largeur de la base des transistors bipolaires est fine au regard de la longueur de diffusion des élec
manière à ce qu’ils traversent la base le plus rapidement possible. C’est pourquoi il est possible de supp
le dopage de la base est uniforme, ce qui permet d’approcher la distribution d’électrons par une loi linéair
Par conséquent, la densité de courant de saturation d’électron est directement proportionnelle à la conce
d’électrons dans la base. Cette hypothèse permet d’exprimer le courant de saturation de la manière suiv
(1.7)
La constante de diffusion des porteurs minoritaires dans la base est reliée à la mobilité des porteurs pa
tion:
(1.8)
Ainsi, en remplaçant l’équation (1.1) dans (1.8), la dépendance avec la température de la constante de d
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Dans la base, la tension de bandgap effective à 0K vaut VGB. Ainsi, l’expression de la concentration de porteu
intrinsèques dans la base se déduit de l’équation (1.6) avec VGeff = VGB:
(1.10)
La substitution de (1.9) et (1.10) dans (1.7) permet d’exprimer le courant de saturation sous la forme:
(1.11)
Finalement, en remarquant que , l’expression (1.11) devient:
(1.12)
1.4.2 Modélisation de la dépendance avec la température du courant collecteur 
faible injection
Dans le modèle HICUM Level 2 Version 2.21, l’exposant de l’expression du courant de satur
(1.12) est remplacé par le paramètre de modèleZETACT. De même la tension de bandgap effective dans la ba
0K est remplacée par le paramètre de modèleVGB.
Ainsi, la dépendance avec la température du courant de saturation est modélisée par l’équation suivante
(1.13)
La Fig. 1.4 montre une représentation graphique deIS(T) / IS(T0) obtenue à partir de l’expression (1.13). Un
étude de sensibilité du courant de saturation par rapport aux paramètresZETACT etVGB montre qu’une augmen-
tation de ces constantes conduit à une augmentation globale du rapportIS(T) / IS(T0).
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écart estLe courant collecteur à faible injection et à VBC = 0 se formule:
(1.14)
Ce qui nous permet de l’écrire sous la forme:
(1.15)
1.4.3 Méthode d’extraction
D’après (1.15), la dépendance avec la température du courant collecteur est la conséquence de celle d
de saturation, de la charge de transition QjEi, et de la charge en trous à polarisation nulle QP0. Cependant, la
dépendance avec la température de QjEi et de QP0complique grandement l’extraction des paramètresZETACT et
VGB. De plus, il s’avère que le terme dépend faiblement de la température. Ainsi
analogie avec le modèle Spice-Gummel-Poon [1.9], ce terme est approché par la quantité
Sous la condition que :
Par conséquent, sous ces hypothèses, nous pouvons réécrire l’expression (1.15) sous la forme:
(1.16)
Plusieurs méthodes sont alors possible pour extraire les paramètresZETACT et VGB [1.10]. Dans ce paragraphe
seule l’une d’entre elles sera exposée.
Si VBE est mesurée à différentes températures en maintenant le courant collecteur constant, l’équatio
peut alors se réécrire sous la forme:
(1.17)
ConnaissantVAR (cf Annexe B), il suffit alors d’estimer les paramètres par la méthode des moindres c
[1.11].
Les valeurs de IC doivent être choisies dans une zone où il n’y a pas d’effets de forte injection, ni d’auto-éc
fement (voir Fig. 1.5 (a)). Les paramètresZETACT etVGB ont alors été extraits de mesures faites sur des tran
tors bipolaires SiGe:C 0.25µm, avec un pic de fT à 55 GHz et une tension de claquage égale à 3.3 V. La Fig.
(b) montre une comparaison entre les mesures et les simulations de VBE(T) à différents IC constants choisis dans
la zone de faible injection. On peut observer une bonne adéquation entre la mesure et la simulation. Cet
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deinférieur à 0.6 mV (voir Fig. 1.5 (c)), ce qui représente une bonne précision par rapport à une résolut
l’appareil de mesure de 0.1 mV [1.12]. Toutefois cette caractéristique n’est pas suffisamment représentat
précision de l’extraction des paramètresZETACT et VGB. C’est pourquoi il est préférable de pousser plus loin
validation des paramètres extraits en observant la comparaison entre les mesures et les simulations de
dVBE(T)/dT à différents IC constants [1.13] (voir Fig. 1.5 (d)), cette variation étant plus sensible à la préc
des paramètres de modèle.
Fig. 1.5 (a) Courbe de Gummel: Mesure de IC(VBE) à température constante et à VBC = 0 V. Le rectangle noir représente la
zone de choix des valeurs de IC pour l’extraction deZETACT et VGB. (b) Comparaison mesure (points) simulation (ligne
de VBE(T) à différents IC constants choisis dans la zone de faible injection. (c) Représentation graphique de l’écart e
mesure et la simulation de VBE(T) à différents IC constants. (d) Comparaison mesure (points) simulation (lignes)
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neLa valeur de la tension de bandgap du silicium vautVGB = 1.170 V. Or l’extraction de ce paramètre appliquée
une technologie SiGe:C donne une valeurVGB = 1.062 V (cf Fig. 1.5). Cet écart s’explique par l’implantation d
germanium dans la base qui a tendance à diminuer le niveau de bandgap dans la base (cf paragraphe 1
1.5 Courant base
Les différentes composantes du courant de base sont représentées sur la Fig. 1.6 dans le cas d’un trans
fonctionnant en mode direct, c’est-à-dire avec la jonction base-émetteur polarisée en direct et la jonctio
collecteur polarisée en inverse.
A cause de la polarisation positive appliquée à la jonction base-émetteur, des électrons sont injectés
l’émetteur vers la base. Réciproquement, un courant de trous se crée depuis la base vers l’émetteur. Lo
trous atteignent la zone de charge d’espace de la jonction base-émetteur, une partie se recombine avec
trons en créant un courant de recombinaison IBR. Puis les trous restant traversent l’émetteur neutre où ils dev
nent des porteurs minoritaires créant un courant de diffusion IBI. Il s’agit de la composante principale du coura
de base: le courant de base idéal.
Considérons désormais le courant d’électrons. Lorsque les électrons traversent la base neutre, ils sont
bles de se recombiner avec des trous. En toute rigueur, il faudrait également tenir compte de ce cou
recombinaison. Toutefois, pour les technologies considérées dans cette étude, la base est très fine en re
durée de vie des porteurs libres. C’est pourquoi le taux de recombinaison dans la base neutre est faibl
conséquent, cette composante du courant de base est négligeable.
Ainsi le courant de base est la somme du courant de base idéal IBI et du courant de recombinaison dans la zo
de charge d’espace base-émetteur IBR.
Fig. 1.6 Composantes du courant de base d’un transistor NPN polarisé en régime direct.
1.5.1 Courant de saturation de base
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deLa constante de diffusion des porteurs minoritaires dans l’émetteur est reliée à la mobilité des porteurs
relation:
(1.19)
En remplaçant l’équation (1.1) dans (1.19), la dépendance avec la température de la constante de diffu
porteurs minoritaires dans l’émetteur s’écrit:
(1.20)
Dans l’émetteur, la tension de bandgap effective à 0K vaut VGE. Ainsi, l’équation (1.6) permet d’exprimer la
concentration de porteurs intrinsèques dans l’émetteur sous la forme:
(1.21)
La substitution de (1.20) et (1.21) dans (1.18) conduit à l’expression suivante du courant de saturation d
(1.22)
Finalement, en remarquant que , l’expression (1.22) devient:
(1.23)
1.5.2 Courant de base idéal
Dans le modèle HICUM Level 2 Version 2.21, l’exposant de l’expression du courant de satur
de base (1.23) est remplacé par le paramètre de modèleZETABET. De même la tension de bandgap effective da
l’émetteur à 0K est remplacée par le paramètre de modèleVGE.
Ainsi, la dépendance avec la température du courant de saturation de base idéal est modélisée par l’équ
vante:
(1.24)
La Fig. 1.7 représente la variation du rapportIBS(T) / IBS(T0) en fonction de la température, obtenue à partir
l’équation (1.24). Une étude de sensibilité de ce rapport montre qu’il augmente lorsque les paramètresVGE et
ZETABET  augmentent.
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 38 Chapitre 1 - Dépendance des paramètres du modèle avec la température
26) peut
. 1.8).Fig. 1.7 Variation du courant de saturation de base avec la température.
Le courant de base est donné par l’équation suivante:
(1.25)




Plusieurs méthodes sont alors possibles pour extraire les paramètresZETABET et VGE [1.10]. Dans ce paragra-
phe seule l’une d’entre elles sera exposée.
Si VBE est mesurée à différentes températures en maintenant le courant base constant, l’équation (1.
alors se réécrire sous la forme:
(1.27)
Il suffit alors d’estimer les paramètres par la méthode des moindres carrés [1.11].


















































































ara-Fig. 1.8 Courbe de Gummel: Mesure de IB(VBE) à température constante et à VBC = 0 V.
Le rectangle noir représente la zone de choix des valeurs de IB pour l’extraction deZETABET  etVGE.
Les paramètresZETABET etVGE ont été extraits de mesures faites sur des transistors bipolaires SiGe:C 0.2µm,
avec pic de fTpic à 55 GHz et une tension de claquage à 3.3 V. La Fig. 1.9 (a) montre une comparaison en
mesures et les simulations de VBE(T) à différents IB constants choisis dans une zone sans courant de recomb
son. On peut observer une bonne adéquation entre la mesure et la simulation. Cet écart est inférieur à
(voir Fig. 1.9 (c)), ce qui représente une bonne précision par rapport à une résolution de l’appareil de
égale à 0.1 mV. Toutefois, cette caractéristique électrique n’est pas suffisamment sensible à la variation d
mètresZETABET et VGE pour juger de façon pertinente de la précision de l’extraction. C’est pourquoi, les p
mètres extraits sont validés par la comparaison des mesures et des simulations de dVBE(T)/ T à différents IB





























pente duFig. 1.9 (a) Comparaison mesure (points) simulation (lignes) de VBE(T) à différents IB constants choisis dans une zone sa
courant de recombinaison. (b) Comparaison mesure (points) simulation (lignes) de dVBE(T)/dT à différents IB constants. (c)
Représentation graphique de l’écart entre la mesure et la simulation de VBE(T) à différents IB constants.
La valeur de la tension de bandgap du silicium vautVGE = 1.170 V. Or l’extraction de ce paramètre appliquée
une technologie SiGe:C donne une valeurVGE = 1.111 V (cf Fig. 1.5). Ce faible écart s’explique par le phén
mène de bandgap narrowing qui a tendance à diminuer le niveau de bandgap dans l’émetteur (cf paragra
1.5.4 Courant de recombinaison dans la zone de charge d’espace base-émetteu
Le courant de recombinaison s’observe à de faibles polarisations et se traduit par un changement de la
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zone deFig. 1.10 Courbes de Gummel mesurées à VBC = 0V, à 27
oC. Les mesures ont été faites sur des transistors SiGe:C
 de règle de dessin 0.13µm avec fTpic = 250 GHz et BVCEO = 3.3 V.
Le courant de recombinaison dans la zone de charge d’espace base-émetteur est décrit par l’équation
[1.7]:
(1.28)
L’expression du taux de recombinaison peut être approchée par:
(1.29)




Sous l’hypothèse de quasi-équilibre, c’est-à-dire que les quasi-niveaux de Fermi sont constants dans la
charge d’espace de la jonction base-émetteur:
(1.32)
Par conséquent le produitp.n peut être obtenu à partir des équations (1.30), (1.31) et (1.32):
(1.33)
En insérant l’équation (1.33) dans l’équation (1.29), on obtient:
(1.34)
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la tem-En remplaçant l’équation (1.35) dans (1.34), on obtient:
(1.36)
Finalement, l’équation (1.36) peut s’écrire sous la forme:
(1.37)
On peut ainsi évaluer une expression du courant de recombinaison dans la zone de charge d’espace é
base si l’on suppose que le taux de recombinaison est constant dans l’ensemble de la zone de charge d’
égale à sa valeur maximaleUmax.
Sous ces hypothèses, l’équation (1.28) devient:
(1.38)
En pratique, dans le modèle, l’exposant 2 du terme exponentiel de l’équation (1.38) est remplacé par un
de non-idéalité.
D’après (1.6), la dépendance de la concentration de porteur intrinsèque dans la zone de charge d’espa
émetteur niBE avec la température est donnée par la relation suivante:
(1.39)
VGBeff est la tension de bandgap dans la zone de charge d’espace de la jonction base-émetteur. Elle n
constante tout au long de la jonction. Dans le modèle HICUM Level 2 Version 2.21, cette valeur est rem
par la moyenne entre la tension de bandgap dans l’émetteur et la tension de bandgap dans la base:
La vélocité thermodynamique est définie par: .
Toutefois, dans le modèle, la dépendance avec la température de la vélocité thermodynamique et de la la
la zone de charge d’espace est négligée devant la dépendance avec la température de la concentration
intrinsèque.
Par conséquent, la dépendance avec la température du courant de recombinaison dans la zone de charg
base-émetteur est donnée par la relation suivante:
(1.40)
Il n’y a pas de paramètre spécifique à extraire pour décrire la variation du courant de recombinaison avec
pérature. De plus, pour les technologies avancées, cet effet est peu important et peut être négligé.
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ther-1.6 Gain en courant idéal
Le gain en courant idéal est défini comme étant le rapport du courant collecteur par le courant de base i
(1.41)
Contrairement au modèle Spice-Gummel-Poon [1.9], cette grandeur n’est pas un paramètre de modèle, m
est la conséquence de la modélisation du courant collecteur et du courant base par l’intermédiaire de la
(1.41).
En considérant que l’émetteur est très fin et que la base est mince au regard de la longueur de diffusion d






En remplaçant (1.44) et (1.45) respectivement dans (1.42) et (1.43), puis en insérant (1.42) et (1.43) dan
on obtient:
(1.46)
En utilisant la loi d’action de masse, on peut écrire la concentration des porteurs minoritaires à l’équilibre
modynamique en fonction de la tension de bandgap effective dans l’émetteur ou dans la base:
(1.47)
et (1.48)
En insérant les équations (1.47) et (1.48) dans l’expression (1.46), on obtient:
(1.49)
En remplaçant les équations (1.9) et (1.20) dans l’équation (1.49), on obtient:
(1.50)
Finalement, on peut écrire l’équation (1.50) sous la forme:
β T( ) I C T( ) I BI T( )⁄=
I BI T( ) q AE DpE T( )
pne 0 T,( )
WE
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Dans le modèle HICUM Level 2 Version 2.21, l’exposantζE - ζB de l’expression du gain en courant idéal e
fonction de la température est approché par les paramètres de modèlesZETACT  - ZETABET.
D’autre part, la tension de bandgap effective dans l’émetteur est modélisée par le paramètre de modèleVGE, et
celle dans la base par le paramètre de modèleVGB.
Ainsi, le gain en courant idéal est modélisé par l’équation:
(1.52)
La Fig. 1.11 représente la variation du rapportβ(T) / β(T0) en fonction de la température obtenue à partir de
relation (1.52). D’autre part, une étude de sensibilité de ce rapport montre qu’il diminue lorsque les para
VGE ouZETABET  augmentent ou lorsqueVGB ouZETACT  diminuent.
Fig. 1.11 Variation du gain avec la température.
Il n’y a pas de paramètre spécifique à extraire pour décrire la variation du gain avec la température.
Les Fig. 1.12 et Fig. 1.13 montrent une comparaison entre les mesures et les simulations du gain respec
en fonction de IC ou de VBE à température constante. On observe une bonne adéquation du modèle av
mesures, ce qui démontre d’une bonne prise en compte de la variation du gain avec la température par le

























































onsécu-Fig. 1.12 Comparaison mesures (points) / simulations (lignes) du gain en fonction de IC à température constante.
Fig. 1.13 Comparaison mesures (points) / simulations (lignes) du gain en fonction de VBE à température constante.
Remarque: différence entre les transistors bipolaires silicium et les transistors bipolaires à hété
jonction SiGe
Dans les transistors bipolaires silicium, la différence de bandgap entre l’émetteur et la base est dû au b
narrowing dans l’émetteur [1.7], [1.14] (Fig. 1.14). Dans ce casVGE < VGB et le gain augmente avec la tempéra
ture.
L’introduction de germanium dans la base des transistors bipolaires à hétérojonction est responsable d’u
sement du niveau de bandgap dans la base. La modification du diagramme de bande d’un transistor Si c









10 -9 10 -8 10 -7 10 -6 10 -5 10 -4 10 -3 10 -2
β
IC [V]
T = -38 oC
T = -20 oC
T = 0 oC
T = 27 oC
T = 50 oC
T = 75 oC
T = 100 oC
T = 125 oC









0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
β
VBE   [V]
T = -38 oC
T = -20 oC
T = 0 oC
T = 27 oC
T = 50 oC
T = 75 oC
T = 100 oC
T = 125 oC
T = 150 oC








e gainFig. 1.14 Diagramme de bande d’un transistor Si et modification consécutive à l’introduction de germanium dans 
(aucune polarisation n’est appliquée).
Ainsi, en fonction du taux de germanium,VGE < VGB, ou VGE = VGB, ou VGE > VGB. La conséquence sur la
variation du gain des transistors à hétérojonction est qu’il peut croître, être constant ou décroître avec la te
ture. Pour les technologies étudiées au cours de ce projet,VGE > VGB; par conséquent le gain décroît avec
température. Toutefois, il peut être intéressant d’utiliser le profil de germanium comme un paramètre tech
que permettant de régler le niveau de bandgap de la base. Ainsi, le bandgap narrowing de l’émetteur ser
pensé par une diminution équivalente du bandgap de la base et le gain du transistor serait constant
température. Cette propriété est très intéressante dans le cadre de la conception d’amplificateur de puis
il est alors possible d’optimiser le profil de germanium dans la base afin de concevoir un dispositif dont l
ne varie pas avec la température [1.15].
1.7 Capacités de transition
1.7.1 Potentiels de diffusion
D’après [1.14], le potentiel de diffusion est défini par la relation suivante:
(1.53)
Si l’on suppose que  et , l’équation (1.53) s’écrit:
(1.54)







































































ffusionPuisque le potentiel de diffusion représente le potentiel aux bornes des zones de charge d’espace base-
base-collecteur et collecteur-substrat, la tension de bandgap effective est la moyenne des tensions de ba
part et d’autre des zones de transition.
Toutefois, la loi (1.56), bien que représentative de la physique des transistors bipolaires SiGe à hétérojo
n’est pas valable pour les très hautes températures (Fig. 1.15), ce qui crée des problèmes de convergenc
simulateurs.
Aux fortes températures , par conséquent le potentiel de diffusion tend vers 0.
C’est pourquoi, une loi de lissage [1.8] a été ajoutée au modèle. Ainsi, la dépendance avec la tempéra
potentiel de jonction est décrite par:
(1.57)
La variation du potentiel de jonction avec la température est représentée sur la Fig. 1.15. Une étude de se
de cette quantité par rapport au paramètreVGeff permet de montrer qu’il diminue lorsqueVGeff augmente.
Fig. 1.15 Dépendance avec la température du potentiel de jonction.
1.7.2 Comportement thermique des capacités de transition
La capacité de transition lorsque la tension appliquée à la jonction est nulle dépend du potentiel de di
[1.14]:
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Par conséquent le modèle s’écrit
(1.59)
La variation du rapportCj0(T) / Cj0(T0) avec la température, obtenue à partir de l’expression (1.59) est repré
tée sur la Fig. 1.16.
Fig. 1.16 Dépendance avec la température des capacités de transition.
Toutefois, cette loi croît avec la température alors que des simulations physiques [1.1] prouvent qu’en rég
polarisation directe lorsque la tension appliquée aux bornes du transistor est proche de la tension de diffu
capacité de transition diminue alors que la température augmente. C’est pourquoi un facteur de limitatio
introduit dans le modèle. Le paramètre empirique détermine la valeur maximale que peut prendre la c
de transition en régime de polarisation directe lorsque la tension appliquée aux bornes du transistor est p
la tension de diffusion. Ce paramètre diminue lorsque la température augmente. Il est défini par:
(1.60)
Il correspond aux paramètres de modèleAJEI etAJEP. La variation du rapportaj(T) / aj(T0) avec la température,



















































ériau.Fig. 1.17 Dépendance avec la température du paramètre empiriqueaj.
1.8 Résistances séries
1.8.1 Silicium mono-cristallin
Dans les matériaux en silicium mono-cristallin, la dépendance avec la température des résistances s
directement reliée à celle de la mobilité des porteurs par la relation [1.7]:
(1.61)
En insérant l’équation (1.1) dans l’expression (1.61), la loi de dépendance des résistances séries avec la
ture s’écrit:
(1.62)
La liste des coefficients en température relatifs aux résistances séries est résumée en Annexe A.
1.8.2 Silicium poly-cristallin
Dans les technologies actuelles, l’émetteur est fait en silicium poly-cristallin, de manière à réduire la ca
base-émetteur sans dégrader le gain du transistor. Or la loi (1.61) n’est pas valable pour ce type de mat
D’après [1.7] et [1.16], la résistance série de l’émetteur est décrite par:
(1.63)
où  et



































































encerSi l’on néglige la dépendance avec la température de la masse effectivesme
* t celle de la hauteur de la barrièr
effective pour les électronsχe, la dépendance avec la température de la résistance d’émetteur est décrite p
(1.65)
En prenant les valeurs numériques données dans [1.16], il est possible d’évaluer la valeur de la constCe:
. Par conséquent, l’approximation  est légitime.
Sous ces hypothèses, l’équation (1.65) s’écrit: (1.66)
Le polysilicium est un cristal très fortement dopé, c’est pourquoi il est légitime de supposer que
Sous ces conditions l’équation (1.66) s’écrit:
(1.67)
C’est pourquoi la variation avec la température de la résistance d’émetteur est modélisée par la loi:
, où le coefficient en température  est négatif. (1.6
1.8.3 Méthode d’extraction
Matériaux mono-cristallin
La connaissance des niveaux de dopage dans les différentes couches du transistor par l’intermédiaire d
SIMS nous permet de calculer les coefficients ZETACI, ZETARBI, ZETARBX et ZETARCX grâce à l’équation (1.2).
Matériaux poly-cristallin
On ne peut pas appliquer la formule (1.2) au cas des matériaux silicium poly-cristallin.
Le dispositif est polarisé en émetteur commun de manière à appliquer une tension constante sur la base
varier la tension de collecteur. La température ambiante est contrôlée grâce à l’utilisation d’un régulateur
que; elle est fixée à la température nominale 27oC.
La tension VBE est choisie de manière à ce que l’auto-échauffement du transistor soit suffisant pour influ
ses caractéristiques électriques. On mesure la variation du courant collecteur avec VCB (Fig. 1.18).

























































met-Fig. 1.18 Mesure du courant collecteur en fonction de VCB à VBE=0.9V.
Considérons le cas simple de la Fig. 1.19: (1.69)
Supposons que le gain soit suffisamment fort pour écrire que , alors l’équation (1.69) s’écrit:
(1.70)
Fig. 1.19 Schéma équivalent simple pour la détermination du coefficient en température de la résistance d’éme
Lorsque VCE augmente, IC augmente sous l’effet de l’auto-échauffement. Or l’augmentation de IC avec la pola-
risation consécutive à une augmentation de température est sensible à la variation avec la température d
tances séries RE et RC d’après la formule (1.70).
En considérant que nous avons préalablement extrait les paramètres électriques des résistances (RE et RCX),
tous les paramètres du courant collecteur, la résistance thermique (RTH) et le coefficient en température de l
résistance collecteur (ZETARCX ), il est possible d’extraire le coefficient en température de la résistance d’é



















VCB   [V]
VBE = 0.9   V
VCE VC′E′ REI E RCI C+ +=
I E I C≈


















sée par1.9 Temps de transit en direct
Le temps de transit en directτf des porteurs dans le dispositif permet de modéliser le comportement dynam
du transistor. Cette grandeur représente le temps que mettent les porteurs minoritaires pour traverser le t
depuis l’émetteur jusqu’au collecteur.
1.9.1 Faible injection
A faible injection, seules les composantes dans l’émetteur neutre, , la base neutre, et
ZCE base-collecteur, , contribuent au temps de transit total du transistor [1.18]. Ainsi, le temps de tr
faible densité de courant s’écrit:
(1.71)
Émetteur neutre
La composante dans l’émetteur neutre s’écrit:
(1.72)
L’interface poly-monosilicium de l’émetteur neutre crée une barrière que doivent traverser les porteurs m
taires: cet effet est modélisé par la première partie de l’équation (1.72). Pour les dispositifs dont l’émetteu
recristalisé, la vélocité effective de recombinaison peut être approximée par:
(1.73)
Or, puisque la durée de vie des porteurs augmente avec la température, pendant que la diffusivité décroî
température, il est légitime de supposer que la vélocité effective de recombinaison des porteurs à l’in
poly-monosilicium dans l’émetteur neutre décroît avec la température selon l’équation suivante [1.22], [1
(1.74)
D’autre part, la dépendance avec la température de la mobilité des porteurs minoritaires dans l’émetteu
est donnée d’après (1.1) par:
(1.75)
L’insertion des équations (1.75) et (1.74) dans (1.72) permet de décrire la dépendance avec la tempér
temps de transit dans l’émetteur neutre:
(1.76)
Base neutre
Le temps de transit dans la base neutre est la somme de deux composantes: l’une est la conséquence d
ment des porteurs minoritaires sous l’effet du champ présent dans la base tandis que l’autre est cau
l’accumulation des porteurs à la frontière de la ZCE base-collecteur.
• Composante de diffusion
τEf 0 τBfd0 τBfv0
τBC
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• Composante due à l’accumulation des porteurs à la frontière de la ZCE base-collecteur
(1.78)
Dans ces deux expressions (1.77) et (1.78),  et .
La prise en compte de la dépendance avec la température deEn est complexe. En effet, d’après [1.18]:
(1.79)
PuisqueτBfd0 et τBfν0 représente le temps de transit dans la base à faible injection, il est possible de négn
dans l’équation (1.79). Puis, en considérant queNB ne varie pas avec la température, et que la dépendance
la température deni et dni/dx est identique, on peut supposer que . Ainsi les quantitésξ et fξ ne dépen-
dent pas de la température.
D’autre part, d’après (1.1), la dépendance en température de la mobilité des porteurs minoritaires dans
est:
(1.80)
De plus, la vélocité des électrons s’écrit:
(1.81)
Par conséquent, en remplaçant les équations (1.80) et (1.81) respectivement dans (1.77) et (1.78), on pe





En insérant (1.81) dans (1.84), la dépendance avec la température du temps de transit dans la ZCE bas
teur est décrite par l’équation suivante:
(1.85)
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En insérant les équations (1.76), (1.82), (1.83) et (1.85) dans (1.87), et en faisant un développement de
l’ordre 2 de l’expression obtenue, l’expression de  s’écrit sous la forme quadratique:
(1.88)
ALT0 etKT0 sont des paramètres de modèles, que l’on peut relier aux paramètres physiques grâce aux é
(D.40) et (D.41) établies dans l’Annexe D, et dont l’expression est rappelée ci-dessous:
La Fig. 1.20 montre la variation du rapportτ0(T) / τ0(T0) avec la température obtenue d’après la formule (1.8
Une étude de sensibilité de ce ratio par rapport aux paramètresALT0 etKT0 indique qu’il croît avec l’augmenta-
tion des paramètres.
Fig. 1.20 Dépendance avec la température du temps de transit à faible injection.
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a loi en1.9.2 Moyenne et forte injection
Lorsque le transistor opère à moyenne et forte densité de courant, le champ électrique dans la ZCE bas
teur s’annule et cette zone devient quasiment neutre: c’est l’effet Kirk [1.18]. Il en résulte une forte augm
tion du temps de transit. L’apparition de ce phénomène est modélisée par le courant critiqueICK.
Courant critique
Le courant critiqueICK est donné par:
(1.89)
Dans l’expression (1.89),  et
Ainsi, il apparaît que le courant critique dépend de plusieurs paramètres de modèle:
• la résistance interne de collecteur,RCI0.
• la tension critique,V lim . Elle définit le début de l’effet Kirk.
• la tension de punch-through,VPT. Elle définit la tension pour laquelle la ZCE base-collecteur s’étend
jusqu’à la couche enterrée.
• la tension de saturation de la zone collecteur-émetteur,VCES. Elle définit le début de la quasi-saturation.
La dépendance avec la température de la résistance de collecteur a été définie par l’équation (1.62). Le p
de modèle correspondant estZETACI .
La tension critique [1.1], [1.18] est décrite par (1.90)
D’après des études physiques [1.22], la vélocité de saturation dépend de la température selon la rela
vante:
. (1.91)
D’autre part, d’après l’équation (1.1), la dépendance avec la température de la mobilité est décrite par la r
(1.92)
En remplaçant les équations (1.91) et (1.92) dans l’expression de la tension critique (1.90), on obtient s
température:
(1.93)
La constanteζCi est remplacée par le paramètre de modèleZETACI et la constanteαvs par le paramètreALVS.
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  ZETACI ALVS–=
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n
ture deLa Fig. 1.21 montre la variation du rapportVlim(T) / Vlim(T0) avec la température d’après la formule (1.94). O
peut également observer que ce ratio augmente lorsqueZETACI  augmente etALVS diminue.
Fig. 1.21 Dépendance avec la température du paramètreVlim.
La tension de punch-through [1.1], [1.18] est donnée par:
(1.95)
Elle ne dépend donc pas de la température.
La tension de saturation [1.1], [1.18] est définie par:
(1.96)
D’après (1.55), le potentiel de diffusion base-émetteur s’écrit:
(1.97)
De même, le potentiel de diffusion base-collecteur s’écrit:
(1.98)
Le remplacement des équations (1.97) et (1.98) dans l’expression (1.96) permet d’écrire la loi en tempéra
la tension de saturation:
(1.99)
D’où (1.100)
























































































































  VGE VGC–
2T0
----------------------------–ln= VCES T( ) VCES T0( ) αCES T T0–( )+=
Chapitre 1 - Dépendance des paramètres du modèle avec la température 57
la
tatLa dépendance avec la température de la tension de saturation est décrite par le paramètreALCES s lon l’équa-
tion:
(1.102)
La dépendance avec la température du ratioVCES(T) / VCES(T0) est représenté Fig. 1.22 d’après le résultat de
formule (1.102). Ce ratio augmente lorsque le paramètreALCES augmente.
Fig. 1.22 Dépendance avec la température du paramètreVCES.
Temps de transit de saturation
D’après [1.18], le temps de transit de saturation est donné par
(1.103)
D’où (1.104)
En utilisant l’équation (1.1), on peut réécrire (1.104) sous la forme
. (1.105)
La constanteζCi est remplacée par le paramètre de modèleZETACI . Ainsi, l’équation (1.105) devient:
(1.106)
La dépendance avec la température du ratioτHCS(T) / τHCS(T0) est représenté sur la Fig. 1.23 d’après le résul
de la formule (1.106). Ce rapport augmente lorsque le paramètre de modèleZETACI  augmente.
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µnC0 T( )VT
---------------------------------⋅=




  ζCi 1–=




  ZETACI 1–=
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n (1.76)
travers
r-Fig. 1.23 Dépendance avec la température du temps de transit de saturation.
Temps de transit dans l’émetteur neutre
Rappelons l’équation (1.76):
Dans les technologies récentes, l’émetteur est très fin [1.3]. Par conséquent le second terme de l’équatio
est négligeable par rapport au premier. De plus, suivant certaines hypothèses concernant l’émission à
l’interface poly-monosilicium [1.1], on peut supposer que .
Ainsi, l’équation (1.76) peut se réécrire sous la forme:
(1.107)
En insérant l’équation (1.52) dans (1.107), on obtient l’expression deτEF0:
(1.108)
La Fig. 1.24 représente la variation du rapportτEF0(T) / τEF0(T0) avec la température obtenue à partir de la fo
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.25)
uto-Fig. 1.24 Dépendance avec la température du temps de transit dans l’émetteur neutre.
1.9.3 Méthode d’extraction
Il y a finalement peu de paramètres en température spécifiques à extraire:ALT0 , KT0, ALVS etALCES.
Faible injection
Le temps de transit à faible injection est extrait en répétant la méthode d’extraction du paramètreτ0 à différentes
températures [1.2], [1.19]. Ce paramètre est extrait à partir des courbes  en fonction de . (Fig. 1
Fig. 1.25 Courbe d’extraction du paramètreτ0 à la température T.
Puis les paramètresALT0 et KT0 sont extraits de la variation avec la température deτ0 (Fig. 1.26). Les valeurs
ainsi obtenues servent de point de départ à une optimisation des paramètresALT0 tKT0 sur les mesures de fT en
fonction de VBE à VBC=0 (Fig. 1.27 (b)). Cette optimisation permet de prendre en compte l’impact de l’a
échauffement sur l’extraction de ces paramètres. La comparaison de courbes de fT imulées aux mesures en
fonction du courant collecteur à différentes températures et à VBC nulle (Fig. 1.27 (a)) et en fonction de VBE à


























































t dû à cet
fait que
gmente.
, c’est-Fig. 1.26 Courbe d’optimisation des paramètresALT0  etKT0
à partir de l’extraction deτ0 à différentes températures.
Fig. 1.27 (a) Comparaison mesures (points) simulation (lignes) de fT à différentes températures et à VBC nul en fonction du
courant collecteur. (b) Comparaison mesures (points) simulation (lignes) de fT à di férentes températures et à VBC nul en
fonction de VBE.
1.10 Avalanche
Lorsque les niveaux de dopages sont forts de part et d’autre de la jonction base-émetteur, la ZCE est s
ment étroite pour permettre aux électrons de traverser la bande interdite. Ce mécanisme s’appelle l’effet
Il permet la génération de paires électrons-trous. Il se produit pour des tensions VBE égatives et crée un couran
de base de recombinaison qui dégrade le gain du transistor: le claquage de la jonction base-émetteur es
effet [1.20]. Dans ce cas, la tension de claquage diminue lorsque la température augmente. Cela vient du
la tension de bandgap des semiconducteurs (silicium, germanium...) diminue lorsque la température au
Ainsi la probabilité d’effet tunnel augmente ce qui permet au courant d’avalanche de se produire plus tôt
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he:D’autre part, le claquage de la jonction base-collecteur est dû à l’ionisation par impact [1.20]. Dans ce
tension d’avalanche augmente avec la température. Les porteurs chauds qui traversent la couche de
sous l’effet d’un fort champ électrique perdent une partie de leur énergie au profit des phonons optique
avoir parcouru le libre parcours moyen électron-phonon. Or cette distance diminue lorsque la tempéra
réseau cristallin augmente. C’est pourquoi, afin qu’ils acquièrent l’énergie d’ionisation nécessaire à la g
tion de paires électron-trous, les porteurs doivent atteindre un potentiel plus élevé, ce qui a pour conséqu
repousser l’apparition de l’avalanche vers de plus fortes tensions base-collecteur.
1.10.1 Avalanche par ionisation
Les paramètres de modèle décrivant le phénomène d’avalanche sont décrits par [1.1]:
(1.109)
et (1.110)
Par conséquent, la dépendance avec la température des paramètres d’avalanche est gouvernée par la d
avec la température du taux d’ionisationan et du champ électrique d’ionisationbn.
Une étude de ces paramètres à partir de données d’ionisation [1.20] montre que la dépendance avec la
ture de ces coefficients peut être décrite par les lois suivantes:
(1.111)
(1.112)
où Ψ et γ sont des constantes.
Par conséquent, en insérant les équations (1.111) et (1.112) dans les équations (1.109) et (1.110) nou
d’obtenir la variation avec la température des paramètres de modèles décrivant le phénomène d’avalanc
(1.113)
et (1.114)
En posant: , , et
, les équations (1.113) et (1.114) s’écrivent:
(1.115)
et (1.116)
1.10.2 Avalanche par effet tunnel
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ite pas deDans cette expression, , où est la tension appliquée à la jonction base-émett
est la composante périphérique du potentiel de la jonction base-émetteur. est une constant
l’exposant de la composante périphérique de la capacité de transition base-émetteur.
Le courant tunnel de saturation s’écrit:
(1.118)
et le coefficient (1.119)
La dépendance avec la température du potentiel de la jonction base-émetteur est décrite par l’équation (1
masse effective des électrons, la constante de Boltzmann, la constante de Planck et la permittivité du sili
dépendent pas de la température. Par conséquent, la dépendance avec la température du courant tunne
tion est régie par l’expression suivante:
(1.120)
et le coefficient  dépend de la température suivant l’expression:
(1.121)
L’énergie de bandgap est reliée à la tension de bandgap par la relation suivante:
(1.122)
Et EBEj0 est un paramètre indépendant de la polarisation qui s’écrit:
. (1.123)
En insérant les équations (1.122) et (1.123) respectivement dans les équations (1.120) et (1.121), on ob




Il apparaît donc que la modélisation de la dépendance avec la température du courant tunnel ne nécess
paramètre de modèle dédié.
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Le phénomène d’avalanche par ionisation peut s’observer sur la mesure du courant base IB en fonction de VCB à
VBE constant. La Fig. 1.28 représente cette mesure faite sur un transistor bipolaire SiGe:C 0.25µm, avec un pic
de fT à 55 GHz et une tension de claquage égale à 3.3 V. Afin de pouvoir visualiser sur la même courbe les
res faites à différents VBE constants, le courant de base est normalisé par rapport à sa valeur à VCB nul. Obser-
vons la mesure faite à VBE = 0.7 V. Le courant base est constant, jusqu’à une certaine valeur de VCB au-delà de
laquelle il commence à décroître à cause du courant d’avalanche par ionisation.
Lorsque VBE est choisi suffisamment fort, des effets d’auto-échauffement se rajoutent. Observons les m
du courant base à VBE > 0.7V (Fig. 1.28): à faible VCB, le courant n’est plus constant avec la polarisation, m
il augmente. En effet, sous ces conditions de polarisation, le transistor dissipe beaucoup de puissance. L
quence est une augmentation de la température interne du dispositif, qui provoque l’augmentation du c
Puis l’avalanche se déclenche et fait décroître le courant de base.
Pour modéliser ce phénomène, le modèle fait intervenir les paramètres électriques de l’avalanche, ainsi
dépendance avec la température. Par conséquent, on pourrait extraire les paramètresALFAV et ALQAV par opti-
misation de la mesure de IB en fonction de VCB à VBE constant suffisamment fort pour que des effets d’au
échauffement interviennent. Cette optimisation requiert d’avoir préalablement extrait les paramètres élec
de l’avalanche (FAVL  etQAVL ), du courant base et de la résistance thermique (RTH).
Fig. 1.28 Mesure du courant de base normalisé par sa valeur à VCB nul en fonction de VCB à différents VBE constants.
En pratique, l’augmentation de température due au phénomène d’auto-échauffement n’est pas suffis
importante pour permettre une bonne optimisation de ces paramètres. L’erreur liée à l’extraction des par
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s tem-Une autre manière de procéder consiste à mesurer le courant base en fonction de VCB à une valeur VBE cons-
tante suffisamment faible pour que l’auto-échauffement n’influence pas la caractéristique électrique du di
(VBE=0.7 V dans le cas de la technologie testée Fig. 1.28) et pour différentes températures ambiantes.
répète la méthode d’extraction des paramètres électriques modélisant l’avalanche (FAVL , QAVL ) à chacune de
ces températures [1.2]. Enfin, les paramètresALFAV et ALQAV sont extraits des courbesFAVL et QAVL fonction
de la température. Cette méthode est délicate à mettre en oeuvre car il faut être attentif à adapter la valeuBE
à laquelle est faite la mesure en fonction de la température ambiante, de manière à ce que le niveau de
IB0 soit sensiblement du même ordre de grandeur à chaque température.
Toutefois, en pratique, ces paramètres restent difficiles à extraire car les paramètres électriques modélisa
lanche varient peu avec la température dans la gamme considérée (cf Fig. 1.29). De plus, une étude de s
de ces paramètres montre queFAVL  etQAVL  augmentent respectivement lorsqueALFAV  etALQAV  augmentent.
.
Fig. 1.29 Variation relative deFAVL  etQAVL  avec la température.
La comparaison entre les mesures du courant de base en fonction de VCB à BE constant suffisamment faible
pour que l’auto-échauffement n’influence pas la caractéristique électrique du dispositif et pour différente
pératures ambiantes avec les simulations valident cette méthode d’extraction (cf Fig. 1.30).
Fig. 1.30 Mesure du courant de base normalisé par sa valeur à VCB nul en fonction de VCB à VBE
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l’auto-1.11 Quantification de l’erreur d’extraction
Les méthodes d’extraction proposées dans ce manuscrit ont été testées sur des données générées à
simulateur SPICE afin de quantifier leur précision. Ainsi, la valeur des paramètres à extraire est c
puisqu’ils sont contenus dans la carte modèle qui a servi à faire la simulation. On peut donc comparer la
extraite à la valeur originale du paramètre, et ainsi évaluer la précision de la méthode mise en jeu.
Les valeurs obtenues sont résumées dans le tableau suivant:
1.12 Conclusion
La compréhension des lois en température et des méthodes d’extraction associées passe souvent au se
des études sur les modèles compacts. Le but de ce chapitre était de présenter les approximations phys
lesquelles est basé le modèle HICUM Level 2 Version 2.21. En effet, la prise en compte des phénomènes
échauffement dans les modèles compacts est à la fois conditionnée par une bonne description de la ré
thermique d’un dispositif, mais également par la modélisation de la variation avec la température des p
tres. C’est pourquoi il est important de comprendre les approximations faites lors de l’écriture des lois en
rature du modèle compact, de manière à pouvoir juger de la pertinence du modèle lors des comparaisons
simulation.
La précision d’un modèle compact est également conditionnée par l’extraction des paramètres de modè
avons présenté les méthodes d’extraction des paramètres en température et mis en évidence un point à
per concernant l’extraction des paramètres décrivant la dépendance avec la température du temps de
forte injection. Ces paramètres sont d’autant plus délicats à extraire qu’ils interviennent dans une zone où
échauffement influence beaucoup les caractéristiques électriques du dispositif.
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Phénomène d’auto-échauffement dans les transistors bipolaires
2.1 Introduction
La problématique de l’auto-échauffement des transistors n’est pas neuve. En 1959, Strickland [2.1] p
bases de la simulation électro-thermique en proposant un sous-circuit thermique très proche de la
actuellement implémentée dans les simulateurs SPICE. Ces travaux étaient vraiment visionnaires. Il
attendre le milieu des années 70 et l’avènement des circuits intégrés pour qu’ils soient mis en applicatio
Il est important de modéliser correctement l’interaction électro-thermique car les effets électriques et ther
peuvent intéragir de façon complexe. Sous l’effet de l’auto-échauffement, la température interne du tra
augmente, ce qui conduit à une modification du point de fonctionnement du dispositif. Il est donc nécess
pouvoir prédire cet effet, d’autant plus que dans des cas extrêmes d’utilisation l’augmentation de la temp
interne peut conduire à la dégradation du dispositif [2.2].
Le but de ce chapitre consiste à établir une méthodologie servant à déterminer les paramètres RTH et CTH asso-
ciés au sous-circuit thermique du modèle compact, pour des dispositifs sur plaquettes de silicium. Dans
mier temps, le sous-circuit thermique du modèle compact sera détaillé, de manière à préciser la significa
paramètres RTH, CTH et de la température interne du dispositif. Puis, un modèle nodal sera proposé afin de
ler RTH. Les hypothèses concernant ce modèle seront détaillées et discutées, de manière à expliciter les
ges et inconvénients d’une telle approche. Finalement, ce chapitre sera conclu par la description d’une m
d’extraction du paramètre CTH.
2.2 Sous-circuit thermique
La prise en compte de l’auto-échauffement dans les modèles compacts est faite grâce à l’utilisation d’u
circuit constitué d’une source de courant, et d’une résistance en parallèle avec une capacité [2.1] (cf Fig






Fig. 2.1 Implémentation du phénomène d’auto-échauffement dans les modèles compacts.
La source de courant représente la puissance dissipée par le transistor. La résistance thermique (RTH) et la capa-
cité thermique (CTH) représentent la faculté du transistor à dissiper cette puissance en fonction de sa géo
son architecture et des propriétés thermiques du matériau qui le constitue.
Ce sous-circuit a été construit par analogie entre quantités électriques et thermiques (cf Table 2.1).
Ainsi, en appliquant la loi d’ohm: (2.1)
La quantité∆T représente l’augmentation de température à l’intérieur du transistor par rapport à la tempé
ambiante.
La résistance thermique et la capacité thermique sont des constantes, supposées indépendantes de la
ture. Il s’agit d’une approximation du modèle compact qui néglige la dépendance avec la température de
ductivité thermique. Cette hypothèse sera discutée au paragraphe 2.5.3.
2.3 Température interne
Dans le cas du modèle compact, la puissance dissipée est calculée à partir de la relation suivante [2.3]:
(2.2)
où d={BEi, BCi, BEp, BCp, SC},Vdiode est la tension de diode correspondante,rn sont les résistances série
(n={Bi, Bx, E, Cx}) et∆Vn est la différence de potentiel aux bornes de ces résistances (cf Fig. 2.2).
Table 2.1: Analogie entre quantités électriques et thermiques.
Quantités électriques Unités Quantités thermiques Unités
Tension U Température K
Courant A Puissance dissipée W
Résistance Ω Résistance thermique K/W
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qui enL’augmentation de température à l’intérieur du transistor∆T est calculée par le simulateur au moyen de ce
puissance dissipée (2.2) et des paramètres RTH et CTH du modèle grâce à la relation (2.1). En réalité, cette gra
deur représente une température moyenne sur l’ensemble du transistor. En effet, chaque élément du
variant avec la température est référencé à la même augmentation de température (cf Fig. 2.2).
Fig. 2.2 Circuit équivalent du modèle HICUM Level 2 Version 2.21.
Tous les éléments du modèle sont référencés à la même température.
Lors de la résolution du couplage électro-thermique dans un simulateur SPICE,∆T est obtenue par (2.1). Cette
nouvelle valeur est alors comparée à celle précédemment utilisée dans le sous-circuit thermique. S’il y a
l’interaction s’arrête à ce stade; dans le cas contraire, l’augmentation de température est utilisée dans le
température du modèle compact pour évaluer la modification du point de fonctionnement du dispositif














































t plusdécoule. La puissance dissipée par le dispositif puis l’augmentation de température sont alors recalculée
relations (2.2) et (2.1) jusqu’à ce que la boucle électro-thermique s’équilibre (cf Fig. 2.3).
Fig. 2.3 Résolution du couplage électro-thermique par une méthode itérative.
2.4 Les différents modes de transmission de la chaleur
Le but de cette partie est de décrire de façon succincte les notions relatives au mode de transmission de l
utiles à cette étude. Pour plus de renseignements concernant cette thématique, le lecteur peut se réfé
ouvrages spécialisés tel que [2.4].
Le transfert thermique est le transfert d’énergie qui résulte d’une différence de température. On distingu
tuellement trois modes de transmission: par conduction, par convection et par rayonnement [2.4]. Toute
conduction est le seul mécanisme intervenant dans le transfert de chaleur dans un solide homogène, o
compact. Ce sera donc le seul mécanisme pris en compte dans cette étude. La conduction est définie
étant le mode de transmission de la chaleur (ou l’échange d’énergie interne) provoquée par la différence
pérature entre deux régions d’un milieu solide, liquide ou gazeux, ou encore entre deux milieux en conta
sique; il n’y a pas de déplacement des molécules.
La loi de Fourier
Jean-Baptiste Fourier a publié la Loi fondamentale de la conduction en 1822. Il apparente la conductio
chaleur à l’écoulement d’un fluide qui a lieu des régions chaudes vers les régions froides, et dont les seule
festations dans la matière se traduisent par des variations de température. Cette théorie ne tient pas com










Calcul des paramètres du modèle
à partir des lois en température






quasi-valable quand les distances entre molécules sont trop grandes (gaz raréfiés). De plus elle néglige les vari




D’après la loi (2.3), la conductivité thermique représente le flux de chaleur qui traverse une surface u
quand le gradient de température est égal à l’unité.
Elle dépend de:
• la nature chimique du matériau
• la nature de la phase considérée (solide, liquide, gazeuse)
• la température
• l’orientation des cristaux ou de fibres dans les corps anisotropes
2.5 Résistance thermique
2.5.1 Etat de l’art
Méthodes d’extraction
Pour que l’effet de l’auto-échauffement modifie la réponse électrique d’un dispositif, il faut que l’augmen
de température à l’intérieur du composant soit suffisamment importante. C’est pourquoi le transistor do
polarisé dans des zones de forte densité de puissance où les effets physiques intervenant sur le fonctio
du dispositif sont des effets complexes tels que le mécanisme d’avalanche, l’effet Kirk ou les effets de
saturation (cf Fig. 2.4)
.
Fig. 2.4 Effet de l’auto-échauffement sur la mesure de courbes de Gummel.










































ératurePar conséquent, l’extraction du paramètre RTH est rendue délicate à cause de la difficulté de décorreler les e
de forte injection du phénomène d’auto-échauffement. Ce qui explique pourquoi les méthodes proposées
le plus souvent la mesure du courant de base, car il est plus facile de décorreler les effets physiques à for
tion qui interviennent sur la mesure du courant de base que sur celle du courant collecteur. Ainsi, ce
méthodes proposent l’extraction simultanée de la résistance d’émetteur et de la résistance thermique [2.
la résistance de base et de RTH [2.6].
Une autre manière d’extraire la résistance thermique consiste à exploiter la dépendance avec le couran
en fonction de VCB à VBE constant [2.7] (cf Fig. 2.5).
Fig. 2.5 Mesure du courant de base en fonction de VCB à VBE constant.
   La mesure est normalisée par rapport à IB0 = IB(VCB=0).
A faible densité de courant (VBE = 0.7 V), le courant de base est constant avec VCB, jusqu’à ce que le courant
d’avalanche fasse décroître sa valeur.
Puis une augmentation de VBE conduit à une augmentation de la puissance dissipée par le transistor, et à ce
la température interne du transistor sous l’effet de l’auto-échauffement. Puisque le courant de base cr
l’augmentation de la température, on observe sur la Fig. 2.5 que pour VBE = 0.8 V le courant de base augment
avec VCB jusqu’à 2.8 V. A des tensions collecteur-base supérieures à cette valeur, le phénomène d’ava
prend le dessus par rapport à l’auto-échauffement du dispositif, et le courant d’avalanche fait décroître IB.
Finalement, à forte densité de courant (VBE = 0.85 V), l’auto-échauffement du dispositif est tel que le phén
mène d’avalanche est repoussé à des valeurs de VCB en dehors de la plage de mesure. C’est pourquoi
n’observe plus qu’une augmentation du courant de base avec VCB.
Ainsi quelque soit la valeur de VBE, pour des valeurs de VCB inférieures à 2.8 V, le courant de base n’est impac
que par le phénomène d’auto-échauffement (cf Fig. 2.5). Supposons que les paramètres électriques du c
base et leur variation avec la température aient été préalablement extraits, IB peut alors être utilisé comme cap















































esuresinterne du dispositif telle qu’elle est définie au paragraphe 2.3 et sa puissance dissipée, le paramètre RTH peut
être évalué au moyen de la formule suivante: . (2.4)
L’inconvénient de la plupart des méthodes d’extraction est qu’il n’existe pas de méthode directe d’extrac
la résistance thermique. Or il serait utile de prédire la valeur de la résistance thermique, de manière à
décorreler les effets d’auto-échauffement des effets de forte injection lors de l’extraction des paramè
modèle décrivant l’effet Kirk, les effets de quasi-saturation ou encore lors de l’extraction de la résistance d
teur.
Méthodes numériques
Une autre approche repose sur la discrétisation de la structure à analyser en éléments finis. Cette méthod
lisée dans la plupart des simulateurs thermiques (ANSYS) [2.8] ou électro-thermiques (ISE, MEDICI)
[2.10]. Cette méthode permet de résoudre de manière couplée les équations du semiconducteur et l’équ
la chaleur. Elle ne nécessite donc pas de définir la source de chaleur. Cette solution est donc très inté
pour localiser la source de chaleur et comprendre les mécanismes d’échange calorifique à l’intérieur de
ture à étudier. Toutefois, elle est étroitement liée à la taille du domaine d’étude et aux conditions aux
appliquées à la structure ainsi qu’à la manière dont le domaine est discrétisé [2.8], [2.9], [2.10]. De plus l
tion ainsi obtenue n’est pas immédiatement transposable dans un simulateur SPICE.
Méthodes analytiques
Une dernière approche consiste à résoudre de manière analytique l’équation de la chaleur [2.10]. Ainsi
tance thermique est évaluée à partir d’hypothèses faites sur la forme et les dimensions de la source de
ainsi que sur la diffusion de la chaleur à l’intérieur du composant. L’avantage de cette méthode est qu’e
met d’évaluer la résistance thermique d’un composant indépendamment du modèle compact utilisé, e
solution obtenue est directement implémentable dans un simulateur SPICE. Par contre, elle ne perme
prendre en compte les effets de non-linéarités dus à la dépendance de la conductivité thermique avec la
ture.
Dans [2.10], le système est divisé en trois zones: la couche de passivation/métallisation au-dessus du tr
une couche verticale qui contient les tranchées profondes d’isolation, et une dernière couche constituée
du substrat. La méthode consiste à déterminer l’impédance thermique de chaque zone à partir d’hypothè
tant sur la conductivité thermique équivalente des couches, sur la direction de diffusion de la chaleur e
forme de la source de chaleur. Ainsi, dans la troisième couche constituée du substrat, la conductivité the
est supposée être égale à celle du silicium et la chaleur diffuse indifféremment dans les trois directi
l’espace. Dans la deuxième couche délimitée par les DTI, la conductivité thermique utilisée est celle du si
mais la chaleur est astreinte à diffuser uniquement dans la direction horizontale de la structure. Finalem





























e la résis-électriques. Il est ainsi possible de déterminer à partir de ce modèle la résistance thermique d’un disposit
valeur est directement implémentable dans un modèle compact. Toutefois, appliquée à un contexte in
cette méthode présente l’inconvénient de nécessiter l’utilisation de mesures supplémentaires pour pouvo
der à l’étalonnage des paramètres du modèle.
2.5.2 Modèle nodal
Au cours de ce projet, nous nous sommes efforcé de développer un modèle permettant de calculer la ré
thermique d’un dispositif quelque soit son architecture. La solution proposée permet de prédire la rés
thermique d’un dispositif quelque soit sa géométrie et son architecture sans nécessiter de mesures supp
res à celles utilisées lors de l’extraction des paramètres du modèle compact. Le but de ce paragraphe es
senter les hypothèses de calcul liées à ce modèle.
Les paramètres du modèle compact sont extraits à partir de la mesure sous pointes de transistor sur pla
silicium. Au cours de ces mesures, le fond de la plaquette est posé sur un régulateur thermique. Par con
dans le cadre de cette étude, seule la conduction de la chaleur dans la plaquette est considérée. Toute
rayonnement ou de convection entre la plaquette et le régulateur thermique est négligée. D’autre part, l
mission éventuelle de la chaleur dans l’air au-dessus des métallisations est négligée.
Le modèle est basé sur l’hypothèse que la résistance thermique est un paramètre qui ne dépend que de
trie du transistor et des caractéristiques physiques des matériaux qui le constituent. Cette hypothèse e
mée par l’observation des courbes de IB mesuré en fonction de VCB à VBE constant. La Fig. 2.6 montre les
courbes de IB/IB0 en fonction de VCB à VBE constant; IB0 est la valeur de IB correspondant à VCB = 0. Les mesu-
res ont été faites sur deux dispositifs de même technologie, mais l’un avec un maximum de fT (fTpic) égal à 70
GHz et une tension de claquage (BVCEO) égale à 3 V (HV) et l’autre avec un maximum de fT égal à 160 GHz et
une tension de claquage égale à 1.7 V (LV).
Sur la Fig. 2.6 (a) est représentée la mesure faite à VBE = 0.75 V. Dans cette gamme de polarisation, la puissan
dissipée par le transistor est faible: il n’y pas d’auto-échauffement du dispositif. Le courant base est co
jusqu’à ce que l’avalanche se déclenche et fasse décroître le courant. L’avalanche apparaît plus tôt dans
transistor LV que dans le cas du HV à cause du dopage du collecteur qui est différent pour les deux disp
Sur la Fig. 2.6 (b) est représentée la mesure faite à VBE = 0.85 V. Dans cette gamme de polarisation, la puissan
dissipée par le transistor est suffisamment importante pour que l’auto-échauffement du dispositif influe
mesure: le courant base augmente avec VCB sous l’effet de l’augmentation de température interne du transis
Puis l’avalanche se déclenche dans le cas du transistor LV, alors que le courant base continue à augme
le cas du transistor HV. Dans la zone commune aux deux transistors, le courant base est uniquement i
par l’auto-échauffement du transistor. On peut observer que les mesures obtenues pour les deux dispos
superposées. Or les lois en température des deux dispositifs sont identiques, on peut donc en déduire qu












detance thermique est semblable dans les deux cas. Cela confirme le fait que la résistance thermique ne dé
de la géométrie du transistor et du matériau qui le constitue.
Fig. 2.6 (a) Courbes IB/IB0 [IB0=IB(VCB=0)] en fonction de VCB à VBE=0.75V. Les mesures ont été faites sur des transist
bipolaires SiGe:C, de règle de dessin 0.13µm avec fTpic = 160 GHz et BVCEO = 1.7 V (LV) ou fTpic = 70 GHz et BVCEO =
3 V (HV). (b) Courbes IB/IB0 [IB0=IB(VCB=0)] en fonction de VCB à VBE=0.85V. Les mesures ont été faites sur de
transistors bipolaires SiGe:C, de règle de dessin 0.13µm avec fTpic = 160 GHz et BVCEO = 1.7 V (LV) ou fTpic = 70 GHz et
BVCEO = 3V (HV).
Génération et diffusion de la chaleur
Dans les dispositifs semiconducteurs, trois sous-systèmes (les électrons, les trous et le réseau crista
capables d’échanger de l’énergie entre eux [2.10], [2.11]:
• il peut y avoir une diffusion de l’énergie des porteurs au réseau cristallin par effet Joule
• l’énergie peut être échangée entre les électrons et les trous par des mécanismes de génération/recom
• l’énergie peut être transférée à la matrice cristalline par collision des porteurs libres avec les défauts
réseau cristallin: c’est l’effet Thomson
Le résultat de simulations électro-thermique ISE est représenté Fig. 2.7. Les simulations ont été calibrées
technologie BiCMOS isolée par tranchées profondes, avec un maximum de fT égal à 35 GHz et une tension d
claquage ágale à 5.5 V. Le transistor est polarisé avec une tension VBE égale à 0.9V et plusieurs tensions VCB
différentes (VCB = 0, 2.2, 3.3, 4.4 V). On observe sur les courbes correspondant aux quatre conditions de
sation que les deux jonctions, base-émetteur et base-collecteur, contribuent à la génération de chaleur. T
la densité de puissance associée à chaque jonction n’est pas identique: la contribution de la jonction bas












VCB   [V]


















VCB   [V]
VBE = 0.85 V
(b)
 78 Chapitre 2 - Phénomène d’auto-échauffement dans les transistors bipolaires
niveau
ue ISE
r un dis-l’autre. C’est pourquoi il est communément admis qu’il n’y a qu’une seule source de chaleur localisée au
de la jonction base-collecteur.
Fig. 2.7 Localisation des sources de chaleur par simulations ISE.
Puis la chaleur diffuse à travers le substrat et les métallisations. Le résultat de simulations électro-thermiq








































































cfpositif isolé par des DTI (profondeur = 5.2µm) (figure de gauche), puis sans les tranchées profondes d’isola
(figure de droite).
Fig. 2.8 Simulation ISE du flux de chaleur dans le substrat et dans la couche de passivation pour un dispositif 
par des DTI (profondeur = 5.2µm) (figure de gauche), et pour un dispositif isolé par des STI (figure de droite).
La conductivité thermique de l’aluminium à 27oC est de 2.38 W/(K.cm) contre 1.54 W/(K.cm) pour le silicium
[2.4]. Bien que les métaux soient plus conducteurs que le silicium, l’essentiel de la chaleur s’évacue par l
trat. Il ne faut toutefois pas négliger la contribution des métallisations à la dissipation de la chaleur. On o
que les tranchées profondes tout comme l’oxyde d’isolation entre les vias se comportent comme de bons
thermiques.
L’ensemble de ces résultats de simulation nous permet de poser les hypothèses qui serviront de base au
la résistance thermique associée au dispositif.
Contribution du substrat
Une partie de la chaleur s’évacue par le substrat. Aux vues des simulations ISE présentées Fig. 2.7, la s
chaleur associée au modèle nodal est localisée au niveau de la jonction métallurgique base-collecteur;
rectangle infiniment fin qui a les dimensions de la jonction métallurgique base-émetteur. De plus, les tra
profondes d’isolations sont considérées comme de parfaits isolateurs thermiques. Finalement, le flux de































5,2 um DTI - Vbe=0.85V - Vcb=0.9V









lles sontSur la Fig. 2.9 est représentée la discrétisation de la résistance thermique dans les DTI et le substrat. Le
chaleur est divisé verticalement en un ensemble de mailles auxquelles sont associées des résistances th
RTHi. C’est cette discrétisation qui permet de prendre en compte à la fois la dépendance de la résistance
que avec la température ambiante, et avec le gradient de température le long du dispositif. Ce point sera
et illustré sur un cas pratique au paragraphe 2.5.4.
Fig. 2.9 Discrétisation de la résistance thermique dans les DTI et le substrat.
Ainsi, la capacité du substrat à dissiper la chaleur est représentée par un ensemble de résistances RTHi mises en
série et connectées au noeud thermique du modèle compact d’une part et à la masse thermique d’autre
calcul de chaque élément RTHi est détaillé ultérieurement dans ce paragraphe.
Contribution des métallisations
D’une manière analogue au cas du substrat, la capacité des métaux à dissiper la chaleur est représent
ensemble de résistances thermiques qui sont calculées à partir d’hypothèses portant sur le flux de chale
L’oxyde isolant les contacts, les vias et les métallisations, est supposé être un parfait isolateur thermique
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ations. Surassociées des résistances thermiques. La Fig. 2.10 représente le réseau thermique associé aux métallis
cette figure chaque résistance représente une résistance thermique.




























. La Fig.Dans les métaux, le flux de chaleur diffuse dans le prolongement des vias, et toute diffusion liée au dés
ment vertical des vias est négligée. Dans les couches correspondant aux contacts et aux vias, la maille a
une résistance thermique a les dimensions et la forme d’un contact ou d’un via. Dans les couches corres
aux métaux, la maille associée à une résistance thermique a les dimensions et la forme d’un contact ou
de la couche précédente. Toute diffusion horizontale dans les métaux est négligée.
Dans une même couche, les résistances thermiques associées aux différentes mailles sont connectées
lèle. Puis les résistances thermiques correspondant à deux couches successives sont connectées en sé
2.10). Finalement, le réseau thermique lié à la diffusion de la chaleur dans les métaux est connecté a
thermique d’une part et à la masse thermique d’autre part. Il est en parallèle du réseau modélisant l’env
ment thermique du substrat.
A titre d’illustration, pour un transistors isolé par tranchées profondes de largeur d’émetteur de 0.4µm et de lon-
gueur d’émetteur de 12.8µm, la résistance thermique associée au substrat vaut 1281 K/W contre 6006 K/W
celle associée aux métallisations. Ainsi, les métaux contribuent à hauteur de 18% dans l’évacuation de la
du dispositif.
Calcul d’une résistance thermique élémentaire
L’équation de la chaleur s’écrit: (2.5)
T est la température locale; c’est une fonction de la position et du temps.
Développons cette équation dans un repère cartésien:
(2.6)
Pour résoudre cette équation, le domaine d’étude est discrétisé en un ensemble de mailles élémentaires
2.11 montre une vue en coupe du maillage dans la direction x.
Fig. 2.11 Vue en coupe du maillage et des résistances thermiques associées dans la direction x.
Considèrons que les dimensions du maillage sont suffisamment petites pour pouvoir écrire:
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En substituant les équations (2.10) et (2.11) dans l’équation (2.7), puis (2.12) et (2.13) dans (2.8), et (2
(2.15) dans (2.9), et finalement en insérant les équations (2.7), (2.8) et (2.9) dans la formule (2.6), l’équa
la chaleur peut se mettre sous la forme:
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ti-
a résis-(2.16)
Or l’analogie électrique de l’équation de la chaleur s’écrit [2.12]:
(2.17)
où les termesVi représente la tension au point Pi de la Fig. 2.12.
De même , , , ,
, , représentent la température respec
vement aux points P0, P1, P2, P3, P4, P5, P6 de la Fig. 2.12
Ainsi, par analogie électro-thermique entre les équations (2.16) et (2.17), on peut évaluer la valeur de l
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Par extension au cas d’une maille non parallélépipédique, les composantes de la résistance thermique




Ces formules sont appliquées à des cas pratiques dans l’Annexe E.
Fig. 2.12 Représentation graphique des résistances thermiques associées à une cellule élémentaire.
2.5.3 Dépendance avec la température
Par essence, la conductivité thermique du silicium dépend de la température [2.18]. Or dans le modèle c
la résistance thermique est une constante: sa dépendance avec la température est négligée. Il est donc
de vérifier la légitimité de cette approximation et de délimiter son cadre d’application.
En pratique, la transformation de Kirchhoff [2.17] permet de linéariser tout problème en régime stationna
la conductivité thermique est une fonction quelconque de la température.
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t celaAinsi cette transformation permet de linéariser l’équation de la chaleur. En régime stationnaire, la distribu
températureT(x,y,z) dans le dispositif satisfait à l’équation non linéaire:
(2.27)
Considérons la température fictiveθ(x,y,z) associée à la température actuelleT(x,y,z) par la relation suivante:
(2.28)
Ce changement de variable permet de linéariser l’équation (2.27) qui devient:
(2.29)
Puis il est possible de se ramener ensuite à la température réelle à l’intérieur du dispositif grâce à la
(2.28).
D’après [2.18], la dépendance de la conductivité thermique (exprimée en W/(K.µm)) avec la température es
définie par:
(2.30)
L’utilisation de l’expression (2.30) dans la relation (2.28) permet d’obtenir la relation entreθ etT:
(2.31)
En inversant l’expression (2.31), on obtient la relation entreT etθ:
(2.32)
Une autre manière d’évaluer la relation entreT t θ consiste à estimer l’augmentation de température à l’in
rieur du transistor grâce à des simulations SPICE combinant le modèle compact HICUM/L2 à la résistanc
mique calculée grâce au modèle nodal. Ce modèle permet de tenir compte de la non-linéarité de la cond
thermique (voir paragraphe 2.5.4). T est obtenue grâce au noeud thermique du modèle compact lorsque l
dance avec la température de la conductivité thermique est activée.θ est obtenue grâce au noeud thermique
modèle compact lorsque la dépendance avec la température de la conductivité thermique est désactivée
ductivité thermique est alors égale à sa valeur àT0.
Ces deux approches sont comparées sur la Fig. 2.13. On constate qu’elles sont cohérentes entre elles
tant que l’augmentation de température à l’intérieur du composant reste inférieure à 50oC. Au-delà de
cette valeur, il faut tenir compte de la non-linéarité de la conductivité thermique lors des simulations, e
quelque soit la valeur de la température ambiante.
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ilicium.Fig. 2.13 Représentation de la température réelle à l’intérieur du composantT en fonction de la température fictiveθ pour
différentes valeurs de température ambiante (T0). Les lignes représentent la transformée de Kirchhoff, et les po
représentent la température interne du transistor obtenue en simulation SPICE.
2.5.4 Validation du modèle nodal
Pour valider le modèle, des mesures de transistors BiCMOS isolés par tranchées profondes, avec un m
de fT égal à 35 GHz et une tension de claquage égale à 5.5 V ont été comparées à des simulations SPIC
sant le modèle compact HICUM/L2 dans le simulateur ELDO.
Le paramètre RTH du modèle compact a été désactivé, et remplacé par un sous-circuit décrivant l’environn
thermique du transistor. L’intérêt d’utiliser un sous-circuit thermique est de pouvoir tenir compte du gradie
température dans la structure, et par conséquent de la non-linéarité de la conductivité thermique du s
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uffe-l’ensemble de la profondeur du substrat égale à 350µm. L’exemple suivant décrit en pratique l’implémentatio
d’une telle netlist dans ELDO.
Considérons la simulation suivante:
EARLY SIMULATIONS
.TEMP 27










Q1 c b 0 0 T1 QINT AREA=1
X1 T1 0 backendRTh
X2 T1 0 reseauMRTh
VCE c 0 vcemax
VBE b 0 vbe














Le collecteur du transistor est relié à une source de tension variable et la base à une source de tension c
L’émetteur et le substrat sont connectés à la masse. On peut ainsi simuler la variation du courant de base
tion de la tension collecteur-base à une tension base-émetteur constante.
Le paramètre RTH du modèle compact est désactivé en lui attribuant une valeur très grande dans la liste de
mètres du modèle compact. En effet, la prise en compte de l’auto-échauffement lors de la simulation est
par le fait d’attribuer une valeur strictement positive aux paramètres RTH et CTH. Par conséquent, l’attribution
d’une valeur nulle au paramètre RTH aurait pour conséquence de désactiver la simulation de l’auto-écha








cture, etment. Au contraire, l’attribution d’une valeur très grande au paramètre RTH du modèle compact permet de désa
tiver son effet sans annuler la prise en compte de l’auto-échauffement dans la simulation.
La netlist suivante décrit la contribution du substrat à l’évacuation de la chaleur. Elle a été générée à l’aid
programme en C interfacé par un script en Tcl/Tk (cf Annexe F).
.SUBCKT mailleMRTh e s
+PARAM : rap=1
R1 e s value={(0.0165*(v(e)+300.15)*(v(e)+300.15)+15.6*(v(e)+300.15)+300)*rap}
.ENDS
*
.SUBCKT reseauMRTh y1 tsub
Xh1x1 y1 yh2x1 mailleMRTh rap=0.078624
Xh2x1 yh2x1 yh4x1 mailleMRTh rap=0.034488
Xh4x1 yh4x1 yh5x1 mailleMRTh rap=0.031186
...
Xh119x1 yh119x1 yh120x1 mailleMRTh rap=0.000006
Xh120x1 yh120x1 tsub mailleMRTh rap=6.123701E-06
.ENDS
Le sous-circuit est connecté au noeud thermique du transistor. Chaque facteur de propagation (représen
variablerap dans la netlist décrivant la contribution du substrat à l’évacuation de la chaleur) est calculé se
hypothèses développées dans le paragraphe 2.5.2. Puis ce coefficient numérique est multiplié par la val
conductivité au noeud considéré (représenté par la variablevalue dans la netlist décrivant la contribution du
substrat à l’évacuation de la chaleur). La loi en température de la conductivité thermique est celle donn
l’équation (2.30). Puisque la tension du noeud du sous-circuit représente la valeur de l’augmentation de te
ture au point considéré, cette opération permet de tenir compte du gradient de température dans la stru
par conséquent de la non-linéarité de la conductivité thermique avec la température.
La netlist suivante décrit la contribution des métallisations à l’évacuation de la chaleur:
.SUBCKT backendRTh y tsub
* Up emitter
Remc y hc 3501
Remm1 hc hm1 2001
Remv1 hm1 hv1 1688
...
Remv4 hm4 hv4 1688
Remm5 hv4 tsub 8
* Up base
Rbc y hc 1532
Rbm1 hc hm1 875
Rbv1 hm1 hv1 716
...
Rbm4 hv3 hm4 3151
Rbv4 hm4 hv4 7878
* Up collector
Rcolc y hc 1634
Rcolm1 hc hm1 934
...
Rcolm4 hv3 hm4 2251
Rcolv4 hm4 hv4 4727
.ends














se élec-Chaque résistance est calculée selon les hypothèses développées dans le paragraphe 3.5.2. Ce sous
connecté au noeud thermique du transistor, en parallèle de la netlist décrivant l’évacuation de la chaleur
substrat.
Le résultat de la simulation est présenté Fig. 2.14.
Fig. 2.14 Comparaison de la mesure (points)°du courant de base en fonction de VCB à VBE constant aux simulations
réalisées avec le modèle HICUM/L2 couplé au modèle de résistance thermique (lignes). Le courant de b
normalisé par rapport à sa valeur à VCB = 0 (IB0). La température, visualisée sur l’axe de droite, est obtenue gr
au noeud thermique du modèle compact.
On constate une parfaite adéquation entre les mesures (points) et les simulations (lignes). Le noeud therm
transistor permet d’évaluer l’augmentation de température à l’intérieur du transistor. Pour cet exemple,
mentation de température due au phénomène d’auto-échauffement peut atteindre 22oC.
Cette comparaison a été effectuée sur un jeu complet de géométries différentes, ce qui permet de v
modèle analytique de calcul de la résistance thermique.
2.6 Capacité thermique
Ce paramètre modélise la faculté du transistor à accumuler la chaleur consécutive à la dissipation d’u
densité de puissance par les jonctions base-émetteur et base-collecteur. Il s’agit donc d’un phénomèn
toire. Par conséquent, on ne peut pas observer l’effet de la capacité thermique sur des mesures contin
méthode permettant d’extraire la capacité thermique consiste à faire fonctionner les dispositifs en régime
toire en leur appliquant des pulses en tension [2.19].
2.6.1 Mesure pulsée
La mesure pulsée consiste à polariser la base avec un courant constant et à appliquer un pulse en tens
collecteur. L’émetteur du transistor est relié à la masse. Le schéma de mesure est représenté sur la Fig.
Le niveau de courant est choisi de manière à ce que l’auto-échauffement du transistor influence sa répon
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aire.Fig. 2.15 Schéma électrique des mesures pulsées.
Lorsque le pulse sur le collecteur passe du niveau haut au niveau bas, la tension de la base augme
l’influence de la source de courant reliée à la base (Fig. 2.16). En effet, une diminution de la tension coll
émetteur devrait diminuer le courant collecteur et donc le courant de base. Or le courant de base est astre
valeur constante par une source de courant. Par conséquent, la diminution de la tension collecteur-émett
plus compensée par une variation du courant de base, mais par une augmentation de la tension base-é
Fig. 2.16 Réponse électrique du transistor à un pulse en tension appliqué sur le collecteur.
La prochaine étape concernant l’exploitation de mesures pulsées en vue d’extraire la capacité thermique
positif consiste à relier la quantité électrique mesurée (VBE) à la température interne du transistor (Tj). Pour cela,
il convient de calibrer la mesure pulsée.
2.6.2 Calibration de la mesure pulsée
Ainsi que cela a été souligné au paragraphe précédent, le but de cette calibration est d’extraire une relati
les paramètres électriques mesurés (VBE) et la température interne du transistor (Tj).
Pour cela, les caractéristiques de sortie du transistor, IC et VBE en fonction de VCE à IB constant, sont mesurée
pour différentes valeurs de la température ambiante (Fig. 2.17). La valeur de IB doit être choisie minutieusement
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V
Fig. 2.17 Caractéristiques de sortie mesurées à IB constant et à différentes valeurs de la température ambiante.
Puis, les variations de IC et VBE en fonction de la température ambiante à différentes valeurs constantes deCE
sont déduites de ces mesures (Fig. 2.18).
Ces courbes vont permettre de déterminer la corres-
pondance entre la température ambiante et la puissance
dissipée par le dispositif. La méthodologie est décrite
Fig. 2.18:
1 Une valeur de VBE est choisie.
2 A partir des courbes de VBE en fonction de T0, on
détermine la valeur de IC correspondante pour une
valeur de VCE constante donnée.
3 Puis la puissance dissipée correspondant à ce point
de fonctionnement est calculée grâce à la formule:
.
4 Les points 3 et 4 sont ensuite répétés pour toutes
les valeurs de VCE auxquelles les mesures ont été
faites.
5 Finalement les points 2, 3 et 4 sont répétés pour
d’autres valeurs de VBE
Fig. 2.18 Tracé de IC et VBE en fonction de la température
ambiante pour différentes valeurs de VCE. Ces courbes sont
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e
ue duLa courbe représentant la température ambiante en fonction de la puissance dissipée par le dispositif à VBE cons-
tant est représentée Fig. 2.19.
Fig. 2.19 Tracé de la température ambiante en fonction de la puissance
dissipée par le dispositif pour différentes valeurs constantes de VBE.
Cette caractéristique sert à déterminer la relation entre VBE et la température de jonction du dispositif. Puisqu
, alors . Ainsi, une régression linéaire sur les courbes représentant T0 en
fonction de PD à VBE constant nous permet d’extraire la température de jonction et la résistance thermiq
dispositif mesuré (Fig. 2.20).
Finalement, une régression linéaire sur la courbe représentant VBE en fonction de Tj nous permet d’extraire une
loi reliant les caractéristiques électriques du transistor à sa température de jonction.
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) est:2.6.3 Réponse en température du transistor
Il suffit ensuite d’appliquer aux mesures pulsées de la Fig. 2.16 la loi reliant VBE à la température de jonction qu
a été extraite à partir de la calibration en mesure continue: on obtient ainsi la variation de la température d
tion avec le temps (Fig. 2.21).
La difficulté de cette méthode est que l’excursion en tension sur la base est très faible (quelques mV). Pa
quent, l’augmentation de température à l’intérieur du transistor est également très faible (quelques degr
rend la mesure très délicate à mettre en oeuvre.
Fig. 2.21 Réponse thermique du transistor à un pulse en tension appliqué sur le collecteur.
2.6.4 Extraction de la capacité thermique
Considérons le sous-circuit thermique du modèle HICUM/L2:
Fig. 2.22 Sous-circuit thermique du modèle HICUM/L2.
La réponse en température au passage du courant dans les jonctions s’écrit alors:
(2.33)
Dans le cas de la méthodologie exposée au paragraphe 2.6.2 et 2.6.3, on peut supposer que la puissanc
par le transistor est à peu près constante en fonction du temps car le temps de montée (ou de desc
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istor.Grâce à cette expression (2.34), les paramètres RTH et CTH peuvent être extraits de la “mesure” de la températu
de jonction Tj en fonction du temps (cf Fig. 2.21).
Ainsi, , où est la valeur de l’augmentation de température dans le transistor lor
le régime permanent est atteint.
De même, , où est la dérivée de l’augmentation de température
moment où le pulse de tension s’amorce.
La Fig. 2.23 (a) montre la comparaison entre la mesure et la simulation de VBE n fonction de t pour un pulse su
le collecteur variant de 2 à 1V. La température de jonction a été déduite des mesures grâce à la méthode
tée aux paragraphes 2.6.2 et 2.6.3. Cette valeur est comparée à la donnée issue du noeud thermique d
(Fig. 2.23 (b)).
Fig. 2.23 (a) Comparaison entre les mesures (points) et la simulation de VBE n fonction de t. Le pulse de VCE varie entre
1V et 2V. (b) Comparaison entre la température de jonction évaluée à partir de la mesure (points) et la va
noeud thermique du modèle (lignes).
Les mesures ont été faites sur un transistor réalisé dans une technologie BiCMOS isolée par tranchées pr
avec un pic de fT à 55 GHz et une tension de claquage égale à 3.3 V. Il s’agit d’un dispositif avec un éme
deux bases et deux collecteurs. Les dimensions dessinées de l’émetteur sont 0.4µm de large et 12.8µm de long.
La résistance thermique de ce dispositif vaut 1125 K.W-1 et sa capacité thermique 2 nJ.K-1
Le paramètre CTH est extrait dans un zone de la courbe qui correspond à l’amorce du pulse en tension: o
constater une bonne adéquation entre la mesure et la simulation dans cette région de la courbe (Fig. 2
D’autre part, le régime permanent est également bien modélisé. Par contre, on observe une divergence
mesure et la simulation dans la région intermédiaire. Ceci s’explique par un manque de précision du
compact: un réseau RTHCTH simple ne permet pas de modéliser la réponse thermique transitoire d’un trans
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de géo-Cette imprécision du modèle peut être compensée grâce à l’implémentation d’un sous-circuit thermique
à la place de la simple cellule RTHCTH [2.10]. Toutefois, cette approche n’est pas compatible avec l’étude d
résistance thermique développée au paragraphe 2.5. Une perspective possible du travail exposé dans c
serait de transposer le modèle développé au paragraphe 2.5 au calcul de la capacité thermique, afin de g
sous-circuit thermique tel que celui décrit sur la Fig. 2.24.
Fig. 2.24 Sous-circuit thermique complet décrivant la contribution du substrat à la dissipation de la chaleur.
Considérons la démonstration du paragraphe 2.5.2. permettant d’établir les formules de calcul d’une ré
thermique élémentaire. Par analogie électro-thermique entre les termes de droite des équations (2.16) et
est possible de calculer la valeur de la capacité thermique associée à chaque élément du maillage (cf F
(2.35)
















CTH ρc xd yd zd∫∫∫=












re deFig. 2.25 Représentation graphique des résistances et de la capacité thermiques associées à une cellule élém
2.7 Conclusion
La miniaturisation et l’amélioration constante des performances des dispositifs bipolaires ont conduit à un
mentation de la densité de courant traversant les jonctions du transistor. Ainsi, les dispositifs sont amené
siper plus de puissance dans un espace plus confiné, ce qui a pour conséquence de modifier la réponse
du transistor. C’est pourquoi tous les modèles SPICE actuels (VBIC, MEXTRAM, HICUM) prévoient la m
lisation de l’auto-échauffement du dispositif en couplant un sous-circuit thermique au circuit équivalent du
sistor. Malgré cela le phénomène d’auto-échauffement complique également l’extraction des paramè
modèle qui décrivent les zones de fonctionnement du transistor impactées par cet effet. C’est pourquoi le
ce chapitre a été d’établir un modèle permettant de prédire la valeur de la résistance thermique, indépend
de l’extraction des paramètres du modèle compact.
Les hypothèses du modèle portent sur les dimensions de la source de chaleur et sa localisation dans la
ainsi que sur la propagation de la chaleur dans les métallisations et le substrat:
• la source de chaleur a les dimensions de la jonction base-émetteur
• la source de chaleur est localisée au niveau de la jonction métallurgique base-collecteur
• contribution des métallisations: le décalage des vias est négligé
• contribution du substrat: le flux de chaleur est confiné selon une pyramide ayant un angle de 45o.
De plus, ce modèle a permis de mettre en évidence la nécessité de tenir compte de la non-linéarité de la
tivité thermique du silicium lorsque l’augmentation de température à l’intérieur du dispositif est supérieu
50oC à la température ambiante.
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s andD’autre part, une méthode d’extraction de la capacité thermique a été présentée. Toutefois une suite pos
ce travail pourrait être de transposer la solution développée pour la détermination de la résistance therm
cas de la capacité thermique.
Finalement, le travail entrepris dans ce chapitre pose les bases de la modélisation de l’interaction the
entre plusieurs transistors, qui sera présentée au Chapitre 3.
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Modélisation du couplage thermique dans les transistors bipo-
laires de puissance
3.1 Introduction
Nous avons vu au chapitre précédent que, sous certaines conditions de polarisation, un transistor peut
mis au phénomène d’auto-échauffement ce qui a pour conséquence d’augmenter sa température inter
point de vue thermique, ce dispositif se transforme alors en source de chaleur, modifiant son environneme
mique. Ainsi, tout autre élément du circuit se trouvant à proximité de ce transistor va être influencé par cet
mentation de chaleur: les dispositifs sont thermiquement couplés.
Or, pour que les amplificateurs de puissance délivrent une densité de courant suffisante, les transistors
sance sont connectés en parallèle. Ainsi, ces composants sont soumis à la fois au phénomène d’auto-
ment et à celui de couplage thermique. C’est pourquoi, la modélisation des phénomènes thermiques
composants de puissance passe nécessairement par la prise en compte des phénomènes d’auto-écha
de couplage thermique entre les éléments du dispositif dans les modèles SPICE.
Tout comme le phénomène d’auto-échauffement, le couplage thermique provoque une modification
réponse électrique du transistor. La Fig. 3.1 montre une comparaison entre la mesure du courant de ba
structure composée de 15 transistors identiques connectés en parallèle et celui du transistor seul. Ces
sants sont issus d’une technologie BiCMOS isolée par tranchées profondes, avec un pic de fT à 35 GHz et une
tension de claquage de 5.5 V. Le courant de base a été mesuré en fonction de VCB en maintenant la tension VBE
constante, et il est normalisé par rapport à sa valeur à VCB = 0. Pour de faibles valeurs de VBE ( < 0.75 V ), le
rapport IB / IB0 est constant avec VCB jusqu’à ce que le courant d’avalanche se déclenche et fasse décroî
ratio. Les mesures correspondant au transistor seul sont superposées à celles de la structure de 15 trans

















es sur unerésultat était attendu étant donné le fait que les dispositifs utilisés dans la structure de 15 transistors son
ques à celui mesuré seul. Puis lorsque la tension VBE augmente ( = 0.85 V), le rapport IB / IB0 n’est plus cons-
tant, mais au contraire il augmente avec VCB avant de décroître à cause du courant d’avalanche. C
augmentation est consécutive à l’augmentation de température interne des structures (le courant de b
mente lorsque la température croît) due aux phénomènes thermiques à l’intérieur des dispositifs. Là en
résultat attendu serait une superposition des caractéristiques de mesure, ce qui n’est pas le cas. D’autan
les résultats obtenus pour les deux structures divergent encore plus lorsque VBE augmente ( = 0.9 V). Pour cette
valeur de VBE, on observe seulement une augmentation du ratio IB / IB0 consécutive à l’augmentation de tempé
rature interne des dispositifs: l’apparition du courant d’avalanche est repoussée en-dehors de la gam
mesure de VCB.
Fig. 3.1 Mesure du courant de base normalisé par rapport à sa valeur à VCB=0 (IB0) en fonction de VCB à VBE constant. La
mesure a été faite sur un transistor seul, puis sur une structure composée de 15 transistors identiques connectés e
Puisque les transistors utilisés dans les deux structures sont identiques, il n’y a pas de différence en ce
cerne les performances électriques normalisées des dispositifs. Et c’est effectivement le cas pour la m
VBE égal à 0.75 V. Ce n’est plus vrai lorsque les densités de puissance mises en jeu augmentent. On p
conclure que ce sont les phénomènes thermiques qui sont responsables de la divergence de comportem
les dispositifs. Plus le phénomène thermique prend de l’ampleur dans le composant en suivant la puissan
pée par les dispositifs, plus les courbes divergent sous l’effet du couplage thermique.
Un modèle nodal a été développé pour prendre ce phénomène en compte lors de simulations SPICE. Le
chapitre est de détailler le principe de ce modèle. Dans un premier temps, les limitations du modèle c
seront mises en évidence. Puis la solution bâtie à partir du modèle nodal du chapitre 2 sera décrite et illus
des comparaisons entre mesures et simulations. La solution proposée a été validée par des mesures fait
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ique, du3.2 Limites du modèle compact
Au chapitre 2, nous avons vu que le paramètre RTH du modèle compact représente la capacité d’un transist
évacuer la chaleur due au passage d’une forte densité de courant dans les jonctions base-émetteur et ba
teur. La Fig. 3.2 montre une comparaison entre la mesure du courant de base en fonction de VCB à VBE constant
d’une structure composée de 15 transistors en parallèle à la simulation faite avec le modèle compact.
Fig. 3.2 Comparaison entre la mesure du courant de base normalisé par rapport à sa valeur à VCB = 0 V, en fonction de VCB
à VBE constant d’une structure composée de 15 transistors en parallèle à la simulation faite avec le modèle compa
Cet exemple illustre l’incapacité du modèle compact à prédire la modification du point de fonctionneme
transistor due au couplage thermique, ainsi que la nécessité de développer un modèle spécifique pour
cette imprécision du modèle compact.
3.3 Etat de l’art
Bien que le phénomène de couplage thermique et la nécessité de le prendre en compte dans les simulat
été identifiés depuis longtemps [3.1]-[3.4], aucune solution n’a été implémentée au niveau des modèle
pacts. Comme nous l’avons vu au chapitre 1, il n’est plus possible de négliger l’auto-échauffement d’un d
tif lors de l’extraction des paramètres du modèle compact. Par conséquent, puisqu’un transistor de puiss
constitué de plusieurs transistors en parallèle, il faut également considérer l’interaction thermique entre l
sistors pour la modélisation des dispositifs de puissance.
Une solution [3.5], [3.6] consiste à modéliser le couplage entre transistors grâce à des sources de tension
lées en tension (Fig. 3.3). Cette méthode propose de modéliser le couplage thermique entre transistors
rant distinctement le phénomène d’auto-échauffement, représenté par une simple résistance therm
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Fig. 3.3 Modélisation du couplage entre transistors grâce à des sources de tension couplées en tension pour une
composée de trois transistors. Pour des raisons de clarté, seuls les coefficients de couplage du premier trans
dessinés.
Considérons un système composé de plusieurs transistors. L’hypothèse de base de ce modèle est que l
tation de température d’un élément du système est la conséquence de sa propre puissance dissipée plu
dissipée par chaque dispositif. Toutefois la contribution de chaque transistor est pondérée par un coeffi
couplage. Dans le cas d’un système simple composé de trois transistors (T1, T2, 3) (cf Fig. 3.3), l’augmentation




Par définition, les coefficients thermiquescii (i=1, 2, 3) sont en réalité la résistance thermique de chaque tran
tor s’il fonctionnait seul. On peut donc les identifier aux paramètresRTHi (i=1, 2, 3), et les équations (3.1), (3.2











































∆T1 c11PD1 c12PD2 c13PD3+ +=
∆T2 c21PD1 c22PD2 c23PD3+ +=
∆T3 c31PD1 c32PD2 c33PD3+ +=
∆T1 RTH1PD1 c12PD2 c13PD3+ +=
∆T2 c21PD1 RTH2PD2 c23PD3+ +=
∆T3 c31PD1 c32PD2 RTH3PD3+ +=















e fait deMais, le point clé du modèle présenté dans [3.5] et [3.6] consiste à établir une relation entre l’augmenta
température du transistor Ti avec celle de ces voisins. C’est pourquoi dans les équations (3.4), (3.5), (3.6




Finalement, en remarquant que , ce qui représente l’augmentation de température du tra




Ainsi, l’augmentation de température du transistor Ti est le résultat de son propre auto-échauffement plus
l’auto-échauffement de ses voisins atténué d’un coefficient de couplage.
Si les paramètresRTHi peuvent être déterminés grâce à une des méthodes présentées au chapitre 2, la diffi
ce modèle consiste à extraire les paramètres de couplagesc’ ij . [3.7] propose une solution dans le cas de de
transistors. Toutefois, cette méthode nécessite d’avoir recours à une structure de test et à des mesures c
qui ne peuvent pas être intégrées en industrie dans le flux d’extraction des paramètres de modèle. De p
le cas des transistors de puissance, il peut y avoir jusqu’à une vingtaine de transistors connectés en par
qui complique d’autant plus la procédure d’extraction des paramètres de couplage.
Le travail décrit dans ce chapitre propose un modèle nodal simple, basé sur celui développé au chapitr
permet de modéliser l’interaction thermique entre plusieurs transistors en ayant recours à un minimum de
res et ne nécessitant pas la mise au point de structures de test particulières.
3.4 Modèle nodal
3.4.1 Calcul du réseau thermique
La solution proposée afin de modéliser l’interaction thermique entre transistors est basée sur le modè
loppé au chapitre 2.
Les hypothèses de calcul du réseau thermique associé à plusieurs transistors sont les suivantes.
Contribution des métallisations
La chaleur se dissipe dans les métallisations, mais l’interaction thermique dans le back-end peut être nég
regard de celle dans le substrat. Ainsi, le calcul de la résistance thermique associée aux métallisations s
la même manière qu’au chapitre 2 (cf Fig. 2.10)° en associant une résistance thermique par transistor.
i j≠ c'ij RTHj
∆T1 RTH1PD1 c'12RTH2PD2 c'13RTH3PD3+ +=
∆T2 c'21RTH1PD1 RTH2PD2 c'23RTH3PD3+ +=
∆T3 c'31RTH1PD1 c'32RTH2PD2 RTH3PD3+ +=
RTHiPDi ∆T is=
∆T1 RTH1PD1 c'12∆T2s c'13∆T3s+ +=
∆T2 c'21∆T1s RTH2PD2 c'23∆T3s+ +=
∆T3 c'31∆T1s c'32∆T2s RTH3PD3+ +=














La chaleur se dissipe également dans le substrat. Pour calculer le réseau thermique associé à cette disp
la chaleur, la source de chaleur est localisée au niveau de la jonction métallurgique base-collecteur; c’es
tangle infiniment fin qui a les dimensions de la jonction métallurgique base-émetteur. De plus, les tranché
fondes d’isolations sont considérées comme de parfaits isolants thermiques. Finalement, le flux de cha
confiné selon une pyramide faisant un angle de 45o et dont l’origine est la source de chaleur. L’interaction the
mique se fait lorsque les flux de chaleur de deux composants se rencontrent et s’annulent. Il faut alors
une composante horizontale afin de modéliser l’interaction thermique entre les composants (cf Fig. 3.4).
ci se calculent de manière analogue aux résistances verticales (cf chapitre 2) en utilisant les formules (
(2.25).
Fig. 3.4 Représentation du réseau thermique associé à trois transistors isolés par tranchées profondes.
3.4.2 Validation de la solution
Une structure de test spécifique a été mise au point afin de valider ce modèle [3.8] (cf Fig. 3.5). Elle cons
un alignement de cinq dispositifs identiques. Ce sont des transistors bipolaires de puissance SiGe:C, ave
de fT à 30 GHz et une tension de claquage égale à 6.0 V [3.9]. Le transistor central (T0) est le dispositif de test; il
est isolé électriquement des quatre autres (T1X, 2X) qui se comportent comme des sources de chaleur lorsqu
sont polarisés. Le but de cette structure de test est de mesurer le transistor T0 lorsque son environnement thermi
DTI Noeuds


















oisinsque varie. Cette variation est contrôlée grâce à la polarisation des transistors T1X et 2X. Afin de prévenir la
mesure du transistor T0 des problèmes d’oscillations [3.10], celui-ci est connecté à des plots HF. Les trans
sont espacés de 27µm.
Fig. 3.5 Schéma de la structure de test.
Les transistors T1X et T2X sont tous connectés par leurs collecteurs. D’autre part, les transistors T1X sont égale-
ment connectés entre eux par leurs émetteurs, ainsi que les transistors T2X. Les contacts base des transistors T1X
et T2X sont reliés à la masse. Les dispositifs T1X et T2X sont alimentés par des sources de tension indépenda
ce qui permet de toujours maîtriser et de connaître la puissance qu’ils dissipent. Les dispositifs T1X et T2X sont
polarisés par l’intermédiaire de plots d’alimentation DC (cf Fig. 3.6).
Le transistor T0 est mesuré grâce à des pointes Infinity i50 GSG 100. Les mesures ont été réalisées sur à
de mesure Cascade-Microtech semi-automatique couplé à un analyseur Hewlett-Packard HP4155A.
Cette structure permet quatre configurations de test:
1. Les transistors T1X et T2X sont tous éteints. Dans ce cas, seul l’auto-échauffement affectera les caract
ques électriques du transistor de test T0.
2. Les transistors T1X sont polarisés en appliquant une tension sur leur émetteur, alors que les transisto2X
sont éteints (VE2 = 0 V). Les caractéristiques électriques du transistor T0 seront affectées par son auto
échauffement et par l’influence thermique de ses plus proches voisins, les transistors T1X.
3. Les transistors T1X sont éteints (VE1 = 0 V), et les transistors T2X sont polarisés. Les caractéristiques élect
ques du transistor T0 seront affectées par son auto-échauffement et par l’influence thermique de ses v













UM/L24. Les transistors T1X et T2X sont tous alimentés. Les caractéristiques électriques du transistor T0 se ont affec-
tées par son auto-échauffement et par l’influence thermique de tous ses voisins, les transistors T1X e  T2X.
Fig. 3.6 Dessin de la structure de test et description des plots d’alimentation.
Modélisation de l’interaction thermique
Les simulations SPICE ont été réalisées avec le modèle HICUM Level 2 Version 2.21 [3.11] dans le simu
ELDO. La Fig. 3.7 est une vue schématique de l’implémentation de la structure de test dans le simulat
transistor de test (T0) est électriquement déconnecté de ses voisins, mais il leur est thermiquement conne
le sous-circuit thermique. Le réseau thermique remplace la résistance thermique interne du modèle HIC
et permet de connecter les transistors entre eux par leur noeud thermique, bien que le transistor T0 oi électri-
quement déconnecté de ses voisins T1X et T2X.
VE1 VE2VC





ristiqueFig. 3.7 Implémentation de la structure de test dans un simulateur SPICE. Le transistor de test (T0) électriquement
déconnecté de ses voisins, mais il leur est thermiquement connecté par le sous-circuit thermique.
Comparaison entre mesures et simulations: influence de la puissance dissipée par les transistor
sins
Dans un premier temps, seuls les transistors T1X sont polarisés avec différentes valeurs de VE1 (VC est fixé) de
manière à étudier l’influence de la puissance dissipée dans les transistors voisins sur les caractéristique
ques du transistor T0.
La Fig. 3.8 (a) montre la comparaison entre les mesures et les simulations du courant de base en fonctionCB
à VBE fixé ( = 0.9 V). Le courant de base est très sensible aux variations de température. Lorsque les tra
T1X et T2X sont tous éteints et que la tension VCB augmente, la puissance dissipée par le transistor T0 suit cette
augmentation, faisant croître sa température interne: c’est l’effet de l’auto-échauffement sur la caracté






















































VBE fixée. Puis, lorsque VE1 augmente, les transistors T1X dissipent plus de puissance (PD = VC.IE1), ce qui fait
augmenter la température du transistor T0. Cette augmentation de température ne dépend pas des conditio
polarisation du transistor T0, mais uniquement de la puissance dissipée par les transistors T1X, produisant une
augmentation du courant base de T0 (∆IB)°constante quelque soit VCB. ∆IB représente la différence entre l
mesure du courant de base du transistor T0 lorsque les transistors T1X sont éteints, et la même mesure avec l
transistors T1X polarisés. Cette variation du courant de base qui dépend de la puissance dissipée par les
tors voisins s’explique par le couplage thermique.
La Fig. 3.8 (b) montre la comparaison entre les mesures et les simulations du courant collecteur en fonc
VCB à VBE fixé ( = 0.9 V). Comme pour le courant base, les caractéristiques électriques du transistor T0 ont
impactées à la fois par le phénomène d’auto-échauffement et le phénomène de couplage thermique. De
sous-circuit thermique permet de prendre en compte les deux phénomènes lors de la simulation.
Fig. 3.8 (a) Sur l’axe de gauche: comparaison entre les mesures (points) et les simulations (lignes) du courant de
fonction de VCB à VBE=0.9 V. Les transistors T1X sont polarisés avec deux valeurs différentes de VE1, et les
transistors T2X sont éteints. (b) Sur l’axe de gauche: comparaison entre les mesures (points) et les simu
(lignes) du courant collecteur en fonction de VCB à VBE=0.9 V. Les transistors T1X sont polarisés avec deux
valeurs différentes de VE1, et les transistors T2X sont éteints. (a) et (b) Sur l’axe de droite, T représente
température de jonction du transistor T0 obtenue grâce au noeud thermique du modèle du transistor.
Comparaison entre mesures et simulations: influence de la position des transistors voisins
La seconde étape de cette étude consiste à polariser les transistors T1X et T2X indépendamment de manière à étu
dier l’influence de la position des sources de chaleur sur la réponse électrique du transistor T0. La puissance dis-
sipée par les transistors T1X et T2X est fixée à 150 mW.
La Fig. 3.9 montre des comparaisons entre mesures et simulations des courants base et collecteur du
T0 pour différentes configurations de ses voisins. Les courants sont maximum lorsque tous les transistors
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faibles lorsque seuls les transistors T2X sont polarisés. Et finalement, ils sont minimum lorsque tous les vois
sont éteints.
Fig. 3.9 (a) Sur l’axe de gauche: comparaison entre les mesures (points) et les simulations (lignes) du courant de
fonction de VCB à VBE=0.9 V, pour différentes configurations des transistors T1X et T2X. (b) Sur l’axe de gauche:
comparaison entre les mesures (points) et les simulations (lignes) du courant collecteur en fonction deCB à
VBE=0.9 V, pour différentes configurations des transistors T1X et T2X. (a) et (b) Sur l’axe de droite, T représente l
température de jonction du transistor T0 obtenue grâce au noeud thermique du modèle du transistor.
Pour un VCB donné,∆I est directement corrélé à l’augmentation de température∆T causée par la dissipation de
la puissance dans les transistors T1X et T2X et leur position par rapport au transistor de test (∆T est la différence
entre la température du transistor de test lorsque les dispositifs T1X et T2X sont éteints, et celle lorsque les tran
sistors T1X et/ou T2X dissipent de la chaleur).
La table 3.1 résume la valeur de l’augmentation de température du transistor T0 due au couplage thermique e
fonction de la puissance dissipée par les dispositifs voisins.
Table 3.1: Augmentation de la température du transistor T0 (∆ ) en fonction de la puissance dissipée dans T1X et T2X.
PD = 150 mW PD = 300 mW
T1X OFF / T2X ON ∆T = 1.5oC ∆T = 2.9oC
T1X ON / T2X OFF ∆T = 3.8oC ∆T = 7.4oC
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lage ther-On peut remarquer que lorsque la puissance dissipée par les voisins double, l’augmentation de tempér
également multipliée par deux, quelque soit la configuration environnante. D’autre part, l’augmentation d
pérature obtenue pour la configuration correspondant à tous les dispositifs voisins allumés est égale à la
de l’augmentation de température lorsque seuls T1X sont allumés plus celle lorsque seuls T2X sont allumés.
Cela nous permet de conclure que l’augmentation de température due au couplage thermique est propor
à la puissance dissipée par les transistors T1X et T2X, et qu’elle dépend de l’ordonnancement géographique
dispositifs voisins par rapport au transistor de test T0.
De manière annexe, il est intéressant de remarquer que ces résultats confirment également les hypothès
quelles est bâti le modèle présenté au paragraphe 3.3 [3.5].
Validation du modèle analytique sur d’autres mesures
La Fig. 3.10 montre une autre représentation des effets du couplage thermique. Cette figure représente
rants base et collecteurs normalisés par exp(VBE/ T) en fonction de VBE à VBC=-2.1 V pour différentes valeurs
de la puissance dissipée dans les transistors T1X (PD = 20 mW ou 100 mW). Les transistors T2X restent éteints.
La température de la tension thermodynamique dans le facteur de normalisation ( exp(VBE/VT) ) est la tempéra-
ture interne du transistor T0, obtenue grâce au noeud thermique du modèle. Les simulations ont été faites a
sous-circuit thermique permettant de relier thermiquement les transistors entre eux (Fig. 3.7).
Fig. 3.10 (a) Comparaison entre les mesures (points) et les simulations (lignes) du courant collecteur norma
exp(VBE/VT) en fonction de VBE à VBC=-2.1 V (b) Comparaison entre les mesures (points) et les simulati
(lignes) du courant de base normalisé par exp(VBE/ T) en fonction de VBE à VBC=-2.1 V. (a) et (b) Les
transistors T1X sont polarisés avec deux valeurs différentes de VE1, et les transistors T2X sont éteints.
Aux faibles polarisations ( VBE < 0.7 V ), il y n’a pas d’effets d’auto-échauffement du transistor T0, car il dissipe
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ntre lesmique entre les transistors T1X et T0. On peut constater que cet effet est vraiment significatif, et qu’il doit ê
pris en compte dans les simulations.
Lorsque VBE augmente, l’écart entre les trois courbes diminue. Cet effet s’explique par le fait que la contrib
de l’auto-échauffement du transistor T0 à l’augmentation de température devient prédominante par rappo
celle du couplage thermique. En effet, l’augmentation de température due au phénomène d’auto-échau
va augmenter avec VBE, alors que la composante due au couplage thermique reste constante puisqu’elle e
quement déterminée par la polarisation des transistor T1X. Ainsi, plus VBE augmente plus le phénomène d’auto
échauffement prédomine sur celui de couplage thermique, c’est pourquoi on observe une convergence
portement électrique dans les trois cas.
Conclusion
L’exploitation de la structure de test permet de clairement distinguer les effets d’auto-échauffement des e
couplage thermique. Ces derniers ont un impact non négligeable sur la réponse électrique des dispositifs
impératif de les intégrer dans le modèle des transistors de puissance.
D’autre part, les mesures réalisées sur la structure de test ont été comparées aux simulations faites
modèle HICUM/L2 associé au réseau thermique [3.8]. La bonne adéquation entre les mesures et les
simulés permet de valider le modèle analytique proposé au paragraphe 4.4.1, ainsi que les hypothèse
servi à le mettre au point.
3.4.3 Application à un cas pratique
Le principe des transistors de puissance consiste à connecter des transistors en parallèle de manière à
meilleur rendement en puissance possible. Reprenons le cas présenté Fig. 3.1: il s’agit de la mesure d
transistors connectés en parallèle. Ces transistors sont géométriquement arrangés selon une matrice
lignes et de trois colonnes tel que cela est représenté sur la Fig. 3.12.
Le réseau thermique décrit au paragraphe 3.4.1 a été généré pour cette structure. Puis des simulations S
tes grâce au modèle HICUM/L2 couplé au réseau thermique ont été comparées aux mesures du couran
fonction de VCB à différents VBE constants. La Fig. 3.11 montre le résultat de cette comparaison.
On observe une bonne adéquation entre la mesure et la simulation. Ainsi, contrairement au cas de la Fig
modèle HICUM/L2 associé au sous-circuit thermique permet de modéliser les interactions thermiques e
composants et leur effet sur les caractéristiques électriques du dispositif.








12, etFig. 3.11 Comparaison entre la mesure du courant de base normalisé par rapport à sa valeur à VCB = 0 V, en fonction de
VCB à VBE constant à la simulation faite avec le modèle compact couplé au réseau thermique. Cette comp
est faite à la fois dans le cas d’un transistor unique et dans celui d’une structure composée de 15 transi
parallèle.
D’autre part, ce modèle permet également d’évaluer la répartition de la température, obtenue grâce a
thermique du modèle compact, dans la structure de test. Sur la Fig. 3.12, chaque carré représente un tran
la structure. Les dispositifs sont nommés Ti avec i=1...15. L’échelle de gris est proportionnelle à la temp
interne du transistor. Le transistor le plus chaud est représenté en noir et le plus froid en blanc.
Fig. 3.12 Distribution de la température dans une structure de quinze transistors en parallèle.
Le transistor le plus chaud est représenté en noir et le plus froid en blanc.
Le transistor central (T8) est le plus chaud, alors que ceux positionnés aux coins de la structure (T1, T
T15) sont les plus froids. Pour des raisons de symétrie, la température du transistor T5 et la même que
transistor T11; de même pour les transistors T7 et T9, pour T2 et T14, pour les dispositifs T4, T6, T10 et T
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il y a deLa Fig. 3.13 montre la répartition de température entre les quinze transistors correspondant à la simula
courant base en fonction de VCB pour VBE égal à 0.9V. Pour certaines polarisations, la température du trans
central (T8) peut atteindre jusqu’à 15oC de plus que les transistors de coin (T1, T3, T13, T15). Or cette inho
généité de température est représentative d’une inhomogénéité de courant dans la structure. Celle-ci,
cas extrêmes d’utilisation peut conduire à la destruction du dispositif. Il s’agit là d’une information très im
tante pour la conception de transistors de puissance. En effet, il est possible de compenser cette inhom
en ajoutant une résistance en série sur l’émetteur ou sur la base des transistors afin de limiter la puissan
pée: il s’agit du ballastage des transistors [3.12]-[3.16]. Cette résistance est distribuée dans la structure
plus forte là où l’augmentation de température est maximale.
Fig. 3.13 Simulation SPICE du courant base en fonction de VCB à VBE constant égal à 0.9V et de la répartition de
température dans la structure composée de quinze transistors en parallèle. La simulation a été faite
modèle HICUM/L2 associé au sous-circuit thermique.
3.5 Extension au cas des transistors interdigités
Les transistors interdigités sont composés de plusieurs jonctions base-émetteur. Du point de vue therm
sont autant de sources de chaleur. Par conséquent, il est légitime d’étudier le couplage thermique entre le
des transistors interdigités. La Fig. 3.14 représente la mesure du courant de base en fonction de VCB pour diffé-
rentes valeurs de VBE constant. La mesure a été faite sur plusieurs transistors CB-n(EB)-C dont n, le nomb
doigt d’émetteur, varie de un à cinq. Pour pouvoir comparer les mesures entre elles, le courant IB a été normalisé
par rapport à sa valeur à VCB=0 (IB0).
A faible VBE (= 0.7 V), la densité de courant est trop faible pour qu’il y ait échauffement du dispositif. Les c
bes correspondant aux différents transistors sont superposées. Par contre, lorsque VBE a gmente, les phénomè
nes thermiques s’installent dans les transistors et influencent leur réponse électrique. On constate alors
au paragraphe 3.1, que les caractéristiques électriques des dispositifs divergent, ce qui est représentatif d
mène de couplage thermique entre les doigts d’émetteur. Plus le nombre d’émetteurs augmente, plus
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’étudier
ue asso-
cinderFig. 3.14 Mesure du courant de base normalisé par rapport à sa valeur à VCB=0 (IB0) en fonction de VCB à VBE constant. La
mesure a été faite sur des transistors dont le nombre d’émetteur varie de un à cinq.
Par analogie avec l’étude du couplage entre transistors, le sous-circuit thermique peut être généré afin d
le couplage thermique entre doigts d’émetteur. La Fig. 3.15 montre une représentation du réseau thermiq
cié à une telle structure.
Fig. 3.15 Représentation du réseau thermique associé à un transistor isolé
 par tranchées profondes et constitué de trois émetteurs.
Toutefois, la difficulté consiste à rendre disponible un noeud thermique par doigt d’émetteur. Il faut donc s
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res-Pour cela, les paramètres correspondant à un doigt d’émetteur sont déduits de la carte modèle du transi
manière suivante:
• les résistances RCI0, RBI0, RBX et RE sont multipliées par le nombre d’émetteurs
• les capacités CJEI0, CJCI0, CJEP0, CJCX0, CJS0 et CEOX sont divisées par le nombre d’émetteurs
• les courants IBEIS, IREIS, IBCIS, ICH, IREPS, ITSS, ISCS, IBEPS et IBETS, et les charges QP0 et QAVL  sont divi-
sés par le nombre d’émetteurs
• le paramètre C10 est divisé par le carré du nombre d’émetteurs
En ce qui concerne la résistance collecteur externe RCX, le partage est plus délicat car la répartition de la rés
tance collecteur n’est pas identique pour les doigts externes et pour les doigts centraux. La répartition ado
celle décrite dans [3.17] (cf Fig. 3.16).
Les paramètres Rsk, Rblx et Rbli sont obtenus à partir du dessin du transistor et des données technologique
La répartition de la résistance collecteur dans une structure à plusieurs émetteurs est représentée Fig. 3
Fig. 3.16 Répartition de la résistance collecteur dans une structure à plusieurs émetteurs.
Des simulations SPICE faites avec un modèle HICUM/L2 par doigt d’émetteur couplé au sous-circuit ther
ont été comparées aux mesures du courant de base en fonction de VCB à VBE constant d’un transistor constitué
de cinq émetteurs, six bases et deux collecteurs (Fig. 3.17). Ce dispositif est issu d’une technologie B
isolée par tranchées profondes avec un pic de fT à 35 GHz et une tension de claquage égale à 5.5 V. Il est inté
sant de signaler que le phénomène d’emballement thermique que l’on peut observer sur la mesure à VBE = 0.85
V à VCB > 3 V a conduit à la destruction du transistor.
C CE
Rsk Rsk
RblxRblx Rbli Rbli Rbli Rbli















sitifFig. 3.17 Comparaisons entre les mesures (points) et les simulations (lignes) du courant de base en fonction de VCB à VBE
constant. Les simulations ont été réalisées soit avec le modèle compact HICUM/L2, soit avec un modèle H
L2 par doigt d’émetteur couplé au sous-circuit thermique.
La résistance thermique du modèle compact a été extraite selon la méthode décrite au paragraphe 2.5.1
VCB (< 2V), le phénomène thermique n’est pas encore trop important dans le transistor, et une simple rés
thermique est suffisante pour modéliser le comportement du dispositif. Par contre, lorsque VCB augmente, l’aug-
mentation de température dans le transistor est telle qu’il n’est plus possible d’utiliser une simple résistan
mique pour modéliser son comportement. Par contre le sous-circuit thermique associé au modèle HIC
permet de reproduire l’impact de l’auto-échauffement et du couplage thermique entre les émetteurs sur l
téristique électrique du dispositif.
D’autre part, la simulation avec le sous-circuit thermique permet d’avoir une estimation de la répartition d
pérature entre les doigts d’émetteur du transistor. Ainsi la Fig. 3.18 représente la simulation de la répart
la température dans un transistor composé de cinq émetteurs, de six bases et de deux collecteurs. Il s’a
réponse thermique du transistor à la variation de la tension collecteur-base, en maintenant la tension ba
teur constante et égale à 0.85 V. Dans cette gamme de polarisation, l’écart de température entre les tro
centraux (doigts 2, 3, 4) est faible; par contre il peut y avoir plus de 15oC d’écart entre les trois doigts centrau
(doigts 2, 3, 4) et les doigts du bord (doigts 1, 5). C’est cette inhomogénéité de température qui est resp
de l’emballement thermique des dispositifs interdigités et qui fait que les transistors haute-tension de cet
nologie n’atteignent pas le BVCEO pour certaines polarisations: l’emballement thermique détruit le dispo



















Simulation avec le sous−circuit thermique
Simulation avec le modèle compact











ent duFig. 3.18 Simulation SPICE du courant base en fonction de VCB à VBE constant égal à 0.85V et de la répartition de
température dans un transistor composé decinq émetteurs, de six bases et de deux collecteurs. La simulation
a été faite avec un modèle HICUM/L2 par doigt d’émetteur associé au sous-circuit thermique.
Aux vues des résultats de la Fig. 3.18, l’augmentation de la température à l’intérieur du dispositif dépassoC.
Or d’après les résultats du paragraphe 2.5.3, il s’agit d’un niveau de température qui nécessite de pre
compte la dépendance avec la température de la conductivité thermique pendant les simulations. Sur la F
les simulations en tenant compte de la dépendance avec la température de la conductivité thermique
négligeant ont été comparées aux mesures.
Fig. 3.19 Comparaisons entre les mesures (points) et les simulations (lignes) du courant de base en fonction de VCB à VBE
constant. Les simulations ont été réalisées avec un modèle HICUM/L2 par doigt d’émetteur couplé au sous
thermique soit en tenant compte de la dépendance de la conductivité thermique du silicium avec le grad
température, soit en la négligeant.
Les simulations ont été faites en couplant un modèle HICUM/L2 par doigt d’émetteur au sous-circuit therm
La dépendance avec la température a été activée en faisant dépendre la conductivité thermique du gra
température dans la structure. On observe que dès que l’augmentation de température dans la structure
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. 26-dispositif. Cela illustre sur un cas pratique l’importance de la prise en compte du gradient de température
structure lorsque l’augmentation de température interne dépasse 50oC.
3.6 Conclusion
La problématique thermique des transistors de puissance dépasse la simple prise en compte des phé
d’auto-échauffement dans les modèles compacts. A cause de l’étroite proximité entre les dispositifs d
sance, il est nécessaire de modéliser l’interaction thermique entre eux. Actuellement, aucun modèle SP
prévoit d’intégrer cette problématique. L’objet de ce chapitre a été de proposer une modèle permettant
necter thermiquement des dispositifs entre eux. Ce modèle a été développé à partir des conclusions du
2.
Les hypothèses du modèle portent sur les dimensions de la source de chaleur, sa localisation dans la s
sur la propagation de la chaleur dans les métallisations et le substrat, ainsi que l’ordonnancement géom
des transistors de puissance:
• les sources de chaleur ont les dimensions de la jonction base-émetteur
• les sources de chaleur sont localisées au niveau de la jonction métallurgique base-collecteur
• contribution des métallisations: le décalage des vias est négligé, ainsi que le couplage thermique e
dispositifs
• contribution du substrat: le flux de chaleur est confiné selon une pyramide ayant un angle de 45o
• interaction thermique: elle a lieu dans le substrat lorsque les flux de chaleur de deux composants se
trent et s’annulent. Une composante horizontale est alors ajoutée, qui dépend de la distance entre les
tifs.
Tout comme le modèle du chapitre 2, la solution proposée dans cette partie permet de tenir compte de la
dance de la conductivité thermique avec la température et du gradient de température dans la structu
donnée est fondamentale lorsque l’augmentation de température dans la structure dépasse 50oC.
La solution proposée a été étendue au cas de transistors interdigités. Elle permet également de modélise
nomène d’emballement thermique que l’on observe désormais de plus en plus souvent dans les tech
bipolaires SiGe:C du fait des fortes densités de courant mises en jeu.
Une suite possible à ce travail pourrait consister à l’adapter au comportement thermique transitoire des
tifs de puissance en intégrant des capacités thermiques dans le sous-circuit thermique proposé dans ce
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Validation du modèle grand signal
4.1 Introduction
Les transistors de puissance sont des dispositifs destinés à opérer en mode de fonctionnement grand-si
faible niveau de signal, le comportement du dispositif est linéaire. Cela correspond à la zone (1) de la car
tique de transfert de puissance (Fig. 4.1). Puis, à partir d’un certain niveau de puissance, les non-linéa
transistor font décroître son gain en puissance (zone (2) de la Fig. 4.1). Finalement, à fort niveau de pu
(zone (3) de la Fig. 4.1), la puissance de sortie devient quasiment constante et atteint sa valeur maxi
s’agit de la zone de saturation du transistor qui est fortement non-linéaire. Or, mis à part la classe A de fo
nement, les amplificateurs de puissance sont amenés à fonctionner dans les zones de compression de
ristique de puissance (zones (2) et (3) de la Fig. 4.1) [4.1]. C’est pourquoi il convient d’assurer aux conce
la précision du modèle dans ce domaine de la caractéristique de puissance.
























Hz, il y a
est de 5D’autre part, l’évolution des normes de téléphonie mobile [4.2] a fortement complexifiée la conception d
cuits de puissance. Les normes de troisième génération ont durci les contraintes en terme de linéarité im
aux composants de puissance. Il est nécessaire de préserver la modulation complexe du signal émis ains
environnement spectral de manière à le transmettre de la façon la plus intègre possible. C’est pourquo
vient de quantifier la génération de signaux à des fréquences indésirables en sortie du composant de p
[4.1], [4.3]-[4.5].
Dans un premier temps, les notions permettant de quantifier la linéarité d’un dispositif seront rappelées. P
technique de mesure load pull sera exposée afin de mettre en lumière les points clés des simulations gran
Finalement, puisque l’extraction des paramètres du modèle est faite en régime petit signal, il est importan
luer son comportement lorsque des signaux de puissance multi-tons lui sont appliqués. C’est pourquoi de
res du transistor en régime de forts signaux seront confrontées aux simulations obtenues en lui appliq
mêmes contraintes.
4.2 Bandes de fréquence pour le GSM, l’UMTS
Le but de ce paragraphe est de rappeler les bandes de fréquences allouées aux normes GSM et UMTS
aux applications de téléphonie mobile. Elles permettent de définir les plages fréquentielles de valida
modèle ciblées dans ce chapitre.
GSM
Le GSM opère dans la bande des 900 MHz où deux fois 25 MHz de bande ont été alloués. Les deux par
respondent au sens montant et au sens descendant de la liaison. La largeur des canaux étant de 200 k
124 canaux disponibles par bande.
Les bandes de fréquences allouées au standard GSM 900 vont:
• de 890 MHz à 915 MHz pour les liaisons montantes
• de 935 MHz à 960 MHz pour les liaisons descendantes
UMTS
En ce qui concerne l’UMTS, les bandes de fréquences se situent autour de 2 GHz. La largeur des canaux
MHz, avec des sous-bandes de 200 kHz.
Les bandes de fréquences allouées au standard W-CDMA associé au mode d’accès FDD vont:
• de 1920 MHz à 1980 MHz pour les liaisons montantes
• de 2110 MHz à 2170 MHz pour les liaisons descendantes
Les bandes de fréquences allouées au standard TD-CDMA associé au mode d’accès TDD vont:
• de 1900 MHz à 1920 MHz pour les liaisons montantes
• de 2010 MHz à 2025 MHz pour les liaisons descendantes

















quence4.3 Notions de linéarité
Tous les circuits électroniques sont non-linéaires. L’hypothèse de linéarité qui concerne la plupart des m
modernes est en réalité une approximation. Certains circuits, comme les amplificateurs faible bruit (LNA
faiblement non linéaires. Pour d’autres, comme les amplificateurs de puissance, les non-linéarités peuv
responsables de la dégradation des performances du système et elles doivent être minimisées. Fina
existe certaines applications, telles que les multiplieurs fréquentiels (frequency multiplier), où les non-lin
des éléments du système sont exploitées: de tels montages ne seraient pas possible si les non-linéarit
taient pas [4.3].
Les circuits linéaires sont ceux pour lesquels le principe de superposition peut s’appliquer: la réponse d’
tème linéaire et invariant dans le temps n’inclue que les fréquences présentes dans le signal d’excitation.
traire, les circuits non-linéaires génèrent souvent un grand nombre de signaux à de nouvelles fréquence
En pratique, le fonctionnement linéaire d’un transistor est limité en fort signal par les phénomènes de dis
non-linéaires tels que la saturation de la puissance de sortie et les distorsions d’intermodulation. Le but
partie consiste à répertorier et à définir les grandeurs les plus fréquemment utilisées pour évaluer la linéa
dispositif [4.6]-[4.8].
4.3.1 Définition d’un système non-linéaire
Considérons un signal E à l’entrée d’un système non-linéaire délivrant un signal de sortie S. Ce système
non-linéaire d’ordre n si la fonctionf liant S à E, , est un polynôme d’ordre n:
(4.1)
où:
•  est la composante fondamentale du signal de sortie
•  est la composante non-linéaire d’ordre n
En pratique, sauf dans les cas très non-linéaires, il est courant de ne considérer que les non-linéarités
l’ordre 3, voire jusqu’à l’ordre 5 [4.1], [4.4], [4.5]. Ainsi, la contribution des non-linéarités d’ordre supér
peut être négligée.
4.3.2 Point de compression à 1dB
Le point de compression à 1 dB quantifie la sensibilité d’un système non-linéaire par rapport à l’amplitu
signal d’entrée.




Le développement de l’équation (4.3) donne:
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Dans la zone linéaire, lorsque l’amplitude du signal d’entrée n’est pas trop grande, le signal de sortie es
près égal à .
Puis en augmentant l’amplitude du signal d’entrée, le transistor entre dans la zone de quasi-saturation. L
linéarités d’ordre 3 et 5 deviennent non négligeables. Elles viennent se retrancher au fondamental et fon
le dispositif.
Le point de compression à 1 dB en entrée du système (IIP1) est le niveau du signal d’entrée pour leque
du dispositif est inférieur de 1 dB au gain petit signal (Fig. 4.2).
Fig. 4.2 Définition du point de compression à 1 dB
4.3.3 Harmoniques et distortion d’intermodulation (IMD)
Les distortions d’intermodulations sont un phénomène de génération de signal à des fréquences indésira
férentes de celles du signal d’entrée. Considérons un signal d’entrée E constitué de deux tons, aux fréqu1
et f2. L’expression du signal d’entrée E est la suivante: . (4
Dans le cas d’un système non-linéaire d’ordre 5, le signal de sortie s’écrit en fonction du signal d’entrée
(4.6)
























































E E0 ω1t( ) ω2t( )sin+sin( )=
S = k1 E0 ω1t( ) ω2t( )sin+sin( )( ) k2 E0 ω1t( ) ω2t( )sin+sin( )( )
2
k3 E0 ω1t( ) ω2t( )sin+sin( )( )
3
+ + +
k4 E0 ω1t( ) ω2t( )sin+sin( )( )
4
k5 E0 ω1t( ) ω2t( )sin+sin( )( )
5
+




Soit un spectre de sortie constitué de 27 raies de fréquence (Fig. 4.3), c’est-à-dire:
• d’une composante continue (DC) due aux non-linéarités d’ordre 2 et 4
• de raies aux fréquences fondamentales (H1) qui sont le résultat de l’amplification des raies aux fréquence1
et f2 atténuées par les non-linéarités d’ordre 3 et 5
• de raies d’harmonique 2 (H2) qui sont le résultat des non-linéarités d’ordre 2 et 4
• de raies d’harmonique 3 (H3) qui sont le résultat des non-linéarités d’ordre 3 et 5
• de raies d’harmonique 4 (H4) qui sont le résultat des non-linéarités d’ordre 4
• de raies d’harmonique 5 (H5) qui sont le résultat des non-linéarités d’ordre 5
• de raies d’intermodulation d’ordre 2 (IM2 ). Elles sont dues au mélange des tons par l’intermédiaire des n
linéarités d’ordre 2 et 4.
• de raies d’intermodulation d’ordre 3 (IM3 ). Elles sont dues au mélange des tons par l’intermédiaire des n



























































































































ntes du• de raies d’intermodulation d’ordre 4 (IM4 ). Elles sont dues au mélange des tons par l’intermédiaire des n
linéarités d’ordre 4.
• de raies d’intermodulation d’ordre 5 (IM5 ). Elles sont dues au mélange des tons par l’intermédiaire des n
linéarités d’ordre 5.
Fig. 4.3 Spectre du signal de sortie d’un système non-linéaire d’ordre 5.
De manière générale, les signaux aux harmoniques d’ordre n (Hn) correspondent à des raies aux fréque1
et n.f2. De même, les raies d’intermodulation d’ordre n (IMn) sont situées à des fréquences k.f1+l.f2 où
, k et l étant des entiers positifs ou négatifs.
4.3.4 Point d’interception d’ordre n
Le point d’interception d’ordre n est le niveau virtuel du signal d’entrée composé de deux fréquences pour
le fondamental du signal de sortie serait égal au niveau de la raie d’IMn.
En effet, lorsque le signal d’entrée croît de 1dB, le niveau de la raie fondamental du signal de sortie croît d
pendant que celui de la raie d’IMn croît de n dB. C’est pourquoi, les deux composantes du signal de sorti
raient virtuellement atteindre le même niveau. Toutefois, cela n’est vrai que pour de faibles valeurs du






































D, E et F
la notion
oute la
atteintsignal de sortie sont comprimées à cause des mélanges de tons, ce qui fait que le niveau de la raie fond
n’est jamais égale à la raie d’IMn. Les points d’interception d’ordre 2 et 3 sont illustrés sur la Fig. 4.4.
Fig. 4.4 Représentation graphique des points d’interception d’ordre 2 (a) et 3 (b).
4.4 Caractérisation électrique des amplificateurs de puissance
Dans un premier temps, le but de cette partie consiste à définir les conditions de fonctionnement des am
teurs de puissance afin d’identifier les besoins en terme de modélisation compact.
Puis la technique de mesure load pull, utilisée pour caractériser les transistors de puissance en mode
tionnment grand signal, sera détaillée afin de mettre en évidence les difficultés de rétro-simulation de l’e
nement de mesure.
4.4.1 Classes de fonctionnement des transistors de puissance
Le mode de fonctionnement d’un transistor de puissance est quantifié par la notion de classe de fonction
Celle-ci est définie par le point de polarisation statique (DC), le temps de conduction du transistor et la
temporelle des tensions d’entrée et de sortie. Les classes A, AB, B et C sont des classes de fonction
linéaires, dites sinusoïdales (les signaux d’entrée et/ou de sortie sont sinusoïdaux), alors que les classes
sont fortement non linéaires et sont dites commutées (les signaux d’entrée et/ou de sortie sont carrés).
Le temps de conduction est la durée pendant laquelle le transistor est conducteur. Il est représenté par
d’angle de conduction , où représente la pulsation du signal d’entrée ett0 le temps de conduction.
La linéarité d’un dispositif augmente avec l’angle de conduction au détriment de son rendement.
Classe A
Le transistor est alimenté par un signal sinusoïdal. Il fonctionne en régime linéaire et conduit pendant t
















































du mon-50% [4.3], [4.5]. Le pendant de cette propriété est que le transistor dissipe thermiquement au-moins 50%
puissance, et qu’il reste moins de 50% de la puissance disponible pour la puissance RF de sortie.
Classe B
Ce mode de fonctionnement pallie en partie aux inconvénients de la classe A. Le transistor est alimenté
signal sinusoïdal. Il fonctionne en régime linéaire mais ne conduit que pendant la moitié de la période du
RF ( ). Cela permet d’augmenter le rendement théorique du transistor jusqu’à 78% [4.5]. M
puissance maximale disponible en sortie de l’amplificateur et son gain sont plus faibles que ceux obten
un même dispositif fonctionnant en classe A.
Classe AB
La classe AB réalise un compromis entre la linéarité de la classe A et le rendement de la classe B. Le tr
est alimenté par un signal sinusoïdal. Il fonctionne en régime linéaire mais ne conduit pas tout à fait pen
moitié de la période du signal RF ( ).
Classe C
Le fait de décroître l’angle de conduction du système permet d’augmenter son rendement tout en dimin
puissance dissipée. L’inconvénient de cette technique est quelle à tendance à accroître les distortions du
sortie [4.3]. Le fonctionnement en classe C consiste à alimenter le transistor par un signal sinusoïdal a
angle de conduction inférieur à 180o. Lorsque tend vers 0, le rendement théorique maximum peut attei
100%! Mais le gain en puissance reste faible et la puissance de sortie a tendance à décroître avec la di
de l’angle de conduction. Les inconvénients liés à cette classe fait qu’elle n’est pas employée pour la con
d’amplificateurs de puissance pour la téléphonie mobile.
Classe D
La classe D utilise plusieurs transistor montés en commutateur afin de générer un signal carré. Un filtre e
du montage ne laisse passer que la composante à la fréquence fondamentale. Puisque les transistors n
sent que lorsqu’ils sont saturés, à tout moment soit le courant soit la tension collecteur sont nuls. Par cons
les transistors ne dissipent pas de puissance, et leur rendement théorique est de 100% [4.3].
Classe E
Le principe est semblable à celui de la classe D, mais cette classe n’utilise qu’un seul transistor en mod
muté. Elle permet également de réaliser un bon compromis entre la puissance dissipée et le rendement
tage [4.3].
δc 180°=
180° δ< c 360°<
δc



















Bilan sur les besoins en terme de modélisation
La description des différentes classes de fonctionnement des transistors de puissance met en lumiè
qu’une bonne modélisation des points de compression à 1 dB, et des points d’interception du 2nd et du 3eme
ordre n’est de loin pas suffisante pour la conception d’amplificateurs de puissance. S’ils permettent d’est
degré de linéarité d’un dispositif, ils ne rendent absolument pas compte de sa non-linéarité à fort signal. L
traintes en terme de modélisation pour la conception d’amplificateurs de puissance sont résumés Table
4.4.2 Description du banc de mesure load-pull
La mesure des niveaux de puissance des raies fondamentales et des harmoniques, ainsi que des raies
dulation peut être effectuée grâce à un système de mesure source et load-pull. Le principe des mesures c
présenter une série arbitraire d’impédances à l’entrée et à la sortie du dispositif grâce à l’utilisation de tu
type Maury (“Tuner 1” et “Tuner 2” sur la Fig. 4.5) de manière à optimiser ses performances (gain en puis
rendement, ...). Ces tuner sont passifs et ils balayent une gamme en fréquence allant de 800MHz à 20G
Le point de polarisation continu du dispositif de test est fixé par un générateur de signal continu H
(“Source DC” sur la Fig. 4.5).
La composante alternative du signal soumis au transistor est la somme des signaux générés par deux
seurs de fréquence HP83623B (“f1” et “f 2” sur la Fig. 4.5). L’utilisation de deux synthétiseurs offre la possibili
de stimuler les dispositifs de test avec un signal bi-porteuse afin d’étudier les distortions d’inter-modula
Les signaux continus et alternatifs sont appliqués aux DUT à l’aide de Té de polarisation HP11612B (“T
“TP2” sur la Fig. 4.5). Ils supportent un courant de 500mA et un potentiel de 40V. Les pointes utilisées p
mesure (“Sonde 1” et “Sonde 2” sur la Fig. 4.5) sont des pointes GSG Infinity de Cascade Microtech, don
est de 100µm. La puissance de sortie est mesurée via un analyseur de spectre HP8565EC qui couvre une
en fréquence allant jusqu’à 50GHz.
Table 4.1: Résumé des besoins en terme de modélisation.
Classe A Classe AB Classe B Classe C Classe D Classe 
Zone linéaire (1)
(cf Fig. 4.1)
++ ++ ++ +
Zones de compression (2) et
(3) (cf Fig. 5.1)
++ ++
Modèle d’échauffement
des dispositifs (RTH, CTH)
++ ++ + + + +
Harmoniques + + ++ + +
Raies d’intermodulations + + + ++ ++ ++
















de trans-Fig. 4.5 Description du banc de mesure.
Contrairement au cas des mesures petit signal, il n’existe pas actuellement de méthodes d’éplucha
embedding”) des mesures grand signal, qui permettraient d’avoir accès à la mesure dans le plan du tran
faudrait pour cela utiliser un coupleur bi-directionnel en entrée (ou en sortie) afin de mesurer à la fois la
sance présentée au transistor et la puissance réfléchie sur la charge d’entrée du dispositif (ou la puissa
dente et la puissance réfléchie sur la charge). Mais cela ajouterait une source supplémentaire de perte
chaîne de transmission du signal sans toutefois permettre la mesure dans le plan du transistor: il faudrai
tout corriger la mesure des pertes dans les tuner, les Té de polarisation, les sondes et les plots d’alime
Ceci est réalisé grâce à une rétro-simulation de l’environnement de mesure lors des simulations grand sig
de pouvoir comparer les mesures faites sur le transistor de test aux simulations effectuées avec le mod
pact.
Un analyseur de réseau vectoriel HP 8510C (“ARV” sur la Fig. 4.5) a donc été ajouté au banc de mes
manière à mesurer les paramètres [S] du DUT, de sa structure de test “circuit ouvert” et des accès. To
pour des raisons de reproductibilité du banc de mesure, la méthode de caractérisation utilisée est de typ
Or cette méthodologie ne permet pas de mesurer les quatre paramètres [S] des accès. Il n’est possibl
accès qu’àS11, S22, et au produitS12.S21 (voir Annexe G). Il faut alors faire l’hypothèse que les accès sont ré
proques de manière à pouvoir supposer que .
4.5 Validation du modèle grand signal
La validation du modèle grand signal consiste à vérifier le phénomène de compression de la puissance
lorsque le signal d’entrée est fort (dans les zones de quasi-saturation et saturation de la caractéristique
fert de puissance).












S12 S21 S12S21= =
















algébri-4.5.1 Schématique de simulation grand signal
La Fig. 4.6 représente la schématique de simulation grand signal.
Fig. 4.6 Schématique de simulation grand signal.
Les capacités Ca, Cb et les inductances La, Lb sont des éléments idéaux qui servent à modéliser les Té de po
sation. Le point de polarisation est assuré grâce aux sources de tension constante VBE et VCE; les synthétiseurs
de fréquence (“Source 50Ω“) sont modélisés par une source de puissance multi-ton qui permet de défin
valeurs des fréquences à laquelle est faite l’analyse, ainsi que le niveau de puissance des porteuses. Les
paramètres [S] S (a) et S (b) permettent de rétro-simuler les pertes et les modifications du signal dû au
par les câbles, les commutateurs, les tuner d’entrée et de sortie, les Té de polarisation (cf Annexe G). Le
de paramètres Y, Yopen(a) et Yopen(b), servent à modéliser les altérations du signal dû au passage par les
métalliques sur silicium entre les pointes et le transistor. Les simulations ont été faites avec le simulateu
version 2004A, d’Agilent Technologie.
4.5.2 Principe d’une simulation Harmonic Balance
Une simulation de type “Harmonic Balance” ([4.3], [4.9]) est une méthode d’analyse dans le domaine fré
tiel qui permet d’analyser les distortions des systèmes non-linéaires. Cette simulation calcule la distr
spectrale des courants et tensions du circuit à l’état d’équilibre, qu’on appelle également régime établi.
La méthode de simulation Harmonic Balance (HB) est une méthode itérative. Elle est basée sur le fait qu
problème excité par un signal sinusoïdal il existe une solution qui peut être approchée par une série de
Le circuit étudié est décomposé en un sous-circuit comprenant les éléments linéaires du montage, et un
cuit comprenant ses composantes non-linéaires. Le sous-circuit linéaire est analysé dans le domaine fré
alors que la partie non-linéaire est évaluée dans le domaine temporel. Puis la solution du problème non-
est transposée dans le domaine fréquentiel en utilisant les transformées de Laplace. Les lois de Kirchh














































 et 3.ques non-linéaires. Celui-ci est résolu classiquement à l’aide de méthodes itératives telles que la mét
Newton-Raphson.
La technique de simulation HB a été développée pour résoudre la problématique des circuits HF:
• une simulation HB donne directement la solution du système dans son état d’équilibre. Au contrair
simulation temporelle doit au préalable établir la solution pendant le régime transitoire avant de parve
régime établi. Or le temps d’établissement du régime permanent peut être très long, ce qui au
d’autant la durée globale de la simulation.
• les spécifications techniques pour caractériser les circuits HF font que les méthodes temporelles ne
bien adaptées. Par exemple, le calcul désormais classique de l’intermodulation entraîne que l’espa
entre les deux fréquences fondamentales du circuit,∆f, peut être très faible. Or la durée d’une simulatio
temporelle est proportionnelle à l’inverse de∆f, tout en conservant l’impératif d’échantillonner les signau
suivant les fréquences HF. Ceci entraîne donc un nombre de pas de calcul important et prohibitif p
durée de simulation.
Malgré ces inconvénients, les simulations temporelles trouvent toujours un intérêt, notamment pour déte
oscillations éventuelles du circuit ou pour résoudre des problèmes fortement non-linéaires. Le principal
des simulations HB réside dans le gain considérable de temps pour la simulation des produits d’intermod
La problématique principale concernant la validation du modèle grand signal d’un transistor de puissan
cerne les propriétés du dispositif dans les zones de compression et de saturation de la caractéristique
sance aux fréquences fondamentales, mais également la réponse du transistor aux harmonique
fréquences d’intermodulation (cf Table 4.1). C’est pourquoi la technique de simulation HB a été choisie
analyser les propriétés de ces transistors.
4.5.3 Caractéristiques DC
Elles permettent d’évaluer la précision du modèle concernant la représentation du point de polarisation
Fig. 4.7 montre la comparaison entre la mesure de IC et B en fonction de VBE à différents VBC constants avec la
simulation. Le dispositif de test est un transistor bipolaire SiGe:C isolé par tranchées profondes, de règle
sin 0.25µm avec pic de fTpic à 35 GHz et une tension de claquage BVCEO égale à 5.5 V. Il a un émetteur, deu
bases et deux collecteurs. Les dimensions dessinées de la fenêtre d’émetteur sont 0.4µm de large et 12.8µm de
long. Pour ce transistor, le pic de fT à VBC = 0 se situe à une tension VBE égale à 0.83 V. La simulation a été fait
avec le modèle HICUM/L2 associé au modèle nodal de résistance thermique développé aux chapitres 2









re et laFig. 4.7 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) des courants collecteurs et base
 en fonction de VBE à VBC constant
La dispersion des mesures pour VBE > 0.83 V est due aux phénomènes d’auto-échauffement du transisto
modèle thermique utilisé permet de bien rendre compte de leur effet sur la réponse électrique du transis
Les comparaison entre les mesures de gm, gπ, et en fonction de VBE à VBC constant
et les simulations permettent de renforcer la validité du modèle (cf Fig. 4.8 et Fig. 4.9). Ces figures de
apportent des informations complémentaires quant au comportement non-linéaire d’un transistor. En effe
ci peut s’exprimer mathématiquement à l’aide d’une expression simple [4.6].
Si l’on suppose que les signaux d’entrée et de sortie sont explicitement définis par une relation analytiqu
(4.8)
Si l’on suppose d’autre part que l’on peut approcher la fonctionf à l’aide d’une interpolation polynômiale, la
relation reliant le signal d’entrée d’un dispositif x(t) au signal de sortie d’un dispositif y(t) est donnée par la
tion suivante:
(4.9)
Alors les coefficientsK1, K2, K3,... peuvent être explicitement identifiés aux coefficients du développemen
série de Taylor def:
, , , ... (4.10)
Les dérivées successives de IC et IB par rapport à VBE ont été obtenues en appliquant des méthodes numériq
de dérivation aux données de la Fig. 4.7 [4.10] - [4.12]. La Fig. 4.8 montre la comparaison entre la mesu
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s por-Fig. 4.8 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) de gm et π en fonction de VBE à VBC constant.
La Fig. 4.9 montre la comparaison entre la mesure et la simulation de et en fonction
de VBE à différents VBC constants.
Fig. 4.9 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) de  et  en fonction de VBE à VBC constant.
Dans les deux cas (Fig. 4.8 et Fig. 4.9), les mesures et les simulations concordent bien. De plus, il est int
de constater la précision du modèle dans la zone correspondant à VBE > 0.83 V où à la fois les effets d’auto-
échauffement et les effets de forte injection déterminent la réponse électrique du dispositif.
4.5.4 Choix des conditions de polarisation grand signal
Le but de cette partie est d’expliquer le choix des points de polarisation pour valider le modèle grand sign
Schröter et al. [4.13] ont proposé des critères visant à vérifier la précision d’un modèle dans le but d’appli
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xplorer1. la simplicité et la répétabilité de la procédure
2. la facilité de reproduire l’environnement de test dans un simulateur
3. la stabilité du dispositif dans toutes les conditions de mesure et de simulation
4. des conditions de mesures sévères permettant d’explorer les limites du modèle
Les points 1, 2 et 3 sont bien respectés par la méthodologie de mesure load-pull présentée au paragrap
convient désormais de discuter du choix des conditions de polarisations permettant de valider le modèl
signal.
Les impédances de source et de charge (“Tuner 1” et “Tuner 2” de la Fig. 4.5) sont imposées à 50Ω. Cela permet
d’assurer une bonne répétabilité de la mesure quelque soit le dispositif de test. De plus, la procédure dé
Annexe G permet d’assurer la reproductibilité du banc de mesure dans l’environnement de simulation.
Les mesures sont faites en présentant deux tons de fréquences en entrée du dispositif de test. Cela per
les problèmes de linéarité de caractériser les phénomènes de distortions fréquentielles. Pour respecter le
cités de la norme UMTS les raies de fréquences sont choisies à f1 = 2 GHz et f2 = 2.1 GHz.
Finalement les points de polarisation DC sont choisis selon deux gammes principales de mesure afin d’e
les limites du modèle:
• En moyenne injection (cf Fig. 4.10):
VBE = 0.75 V et VCE = 0.25 V, 0.75 V, 3.5V
• VBE choisi au maximum de fT (cf Fig. 4.10):
VBE = 0.83 V et VCE = 0.83V, 3.5 V, puis VBE = 0.81 V et VCE = 0.31V


































nière le4.5.5 Validation du modèle grand signal en zone de moyenne injection
Le dispositif testé dans ce paragraphe est le transistor bipolaire qui a été caractérisé au paragraphe 4.5
Caractéristiques de puissance à la raie fondamentale (2 GHz)
La Fig. 4.11 montre une comparaison entre les mesures et les simulations de la puissance de sortieout) en
fonction de la puissance d’entrée (Pin) à la fréquence fondamentale (f1 = 2 GHz). Les caractéristiques sont tra
cées pour VBE = 0.75 V et trois valeurs successives de VCE (0.25 V, 0.75 V et 3.5 V).
Fig. 4.11 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) de la puissance de sortie (Pout) en fonction de
la puissance d’entrée (Pin) à la fréquence fondamentale (f1 = 2 GHz).
Dans la zone de linéarité, les trois caractéristiques sont superposées. L’écart entre les mesures et les sim
est inférieur à 1 dB, ce qui représente une très bonne précision.
Dans la zone de compression, les caractéristiques divergent sous l’effet des non-linéarités du système co
ves aux différents points de fonctionnement du transistor. Toutefois la simulation permet de prédire ce
Cette zone de fonctionnement dépend fortement de la précision du modèle du temps de transit à forte i
du transistor, notamment de la précision des paramètres TEF0, GTFE, THCS, ALHC du modèle HICUM/L2.
Gain en puissance
La Fig. 4.12 montre une autre représentation de la Fig. 4.11. Il s’agit de la comparaison mesures / simula
gain en puissance ( ) en fonction de la puissance d’entrée. Le choix des points de polar
ainsi que des impédances de charge et de source fait que le transistor a un gain en puissance très faible
en zone de linéarité). Toutefois le modèle permet de simuler cet effet avec une précision inférieure à 1 d
Dans la zone de compression, on peut observer un phénomène d’expansion du signal de sortie qui se tr
une augmentation de la puissance de sortie du fait des non-linéarités du transistor. De la même ma
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ifférentsFig. 4.12 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) du gain en puissance en fonction de la puissance d’entrin).
Caractéristiques de puissance aux raies d’IM2 (100 MHz et 4.1 GHz)
Ainsi que nous l’avons démontré aux paragraphes précédents, il est important de vérifier la validité du m
pour les signaux d’IM2. Pour cela la mesure de la puissance de sortie aux fréquences d’IM2 (f2-f1 = 100 MHz et
f1+f2 = 4.1 GHz) en fonction de la puissance d’entrée est comparée aux simulations. Cette validation es
tuée pour VBE = 0.75 V et trois valeurs successives de VCE (0.25 V, 0.75 V et 3.5 V) sur la Fig. 4.13.
Dans la zone de linéarité, les trois caractéristiques sont superposées. L’écart entre les mesures et les sim
est inférieur à 1 dB, ce qui est très précis.
Puis de manière analogue au signal de sortie correspondant à la fréquence fondamentale, les caracté
divergent dans la zone de compression sous l’effet des non-linéarités du système consécutives aux d
points de fonctionnement du transistor. Toutefois la simulation permet de prédire cet effet.
Fig. 4.13 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) de la puissance de sortie (Pout) en fonction de la puissance























VBE = 0.75 V
VCE = 0.25 V
VCE = 0.75 V






















VBE = 0.75 V
VCE = 0.25 V
VCE = 0.75 V


























VBE = 0.75 V
VCE = 0.25 V
VCE = 0.75 V
VCE = 3.5 V











sation duCaractéristiques de puissance aux raies d’IM3 (1.9 GHz et 2.2 GHz)
Finalement nous nous sommes intéressés à la validité du modèle pour les signaux d’IM3. Pour cela la me
la puissance de sortie aux fréquences d’IM3 (2f1-f2 = 1.9 GHz et 2f2-f1 = 2.2 GHz) en fonction de la puissanc
d’entrée est comparée aux simulations. Cette validation est effectuée pour VBE = 0.75 V et trois valeurs succes
sives de VCE (0.25 V, 0.75 V et 3.5 V) sur la Fig. 4.14.
Fig. 4.14 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) de la puissance de sortie (Pout) en fonction de la puissance
d’entrée (Pin) aux fréquences d’intermodulation d’ordre 3 (1.9 GHz et 2.2 GHz).
Dans la zone de linéarité, les trois caractéristiques sont superposées. L’écart entre les mesures et les sim
est inférieur à 1 dB, ce qui représente une très bonne précision.
Puis de manière analogue au signal de sortie correspondant à la fréquence fondamentale, les caracté
divergent dans la zone de compression sous l’effet des non-linéarités du système consécutives aux d
points de fonctionnement du transistor. Toutefois la simulation permet de prédire cet effet.
La saturation du signal qui a lieu aux faibles puissance d’entrée (Pin < -40 dBm) est due au fait que la limite de
résolution de l’appareil de mesure est atteinte.
Courants statiques
Finalement, la comparaison entre la mesure des courants statiques (IC et IB) en fonction de la puissance d’entré
et la simulation est également une figure de mérite qui intéresse beaucoup les concepteurs. Celle-ci est p
sur la Fig. 4.15 pour VBE = 0.75 V et trois valeurs successives de VCE (0.25 V, 0.75 V et 3.5 V).
La modélisation des courants statiques dans toutes les zones de fonctionnement du transistor (zone de
ou de compression) donne une bonne indiquation sur la réponse du composant en fonctionnement lin
non. Cependant, quelques améliorations supplémentaires devraient pouvoir être apportées sur la modéli
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l (PFig. 4.15 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) des courants statiques (IC et IB)
en fonction de la puissance d’entrée (Pin).
Evolution de la température interne du transistor
Il est possible d’utiliser le noeud thermique du modèle pour estimer l’évolution de la température inter
transistor en fonction de temps. Le modèle de résistance thermique implémenté pour les simulation
signal est le modèle nodal développé aux chapitres 2 et 3.
Sur la Fig. 4.16, la température interne du transistor, obtenue grâce au noeud thermique du modèle com
tracée en fonction du temps pour deux niveaux différents de la puissance d’entrée. L’un des niveaux es
dans la zone de linéarité (Pin = -50 dBm) alors que l’autre est choisie dans la zone de compression du signain
= 0 dBm). Le point de polarisation DC du dispositif est VBE = 0.75 V et VCE = 3.5 V.
Fig. 4.16 Représentation de la température interne du transistor en fonction de temps pour deux valeurs















VBE = 0.75 V
VCE = 0.25 V
VCE = 0.75 V














VBE = 0.75 V
VCE = 0.25 V
VCE = 0.75 V

































Pin = 0 dBm














rsEn zone linéaire (Pin = -50 dBm), il n’y a pas de fluctuation de température et l’élévation moyenne de temp
ture correspond à celle du point de polarisation statique.
En zone de compression (Pin = 0 dBm), les fluctuations de le température autour de la valeur moyenne ne
pas très importantes, toutefois l’élévation moyenne de température est bien plus importante que celle du
polarisation statique. Cela illustre l’importance de l’étude précédente ayant débouchée sur la mise au p
réseau thermique.
Etudions désormais le comportement d’un dispositif soumis à une excitation composée de deux raies de
ces. La fréquence de coupure thermique de ce transistor vaut 72 kHz. Elle est définie par la résistance th
et la capacité thermique du composant.
La Fig. 4.17 montre l’évolution de la température interne du transistor, évaluée grâce au noeud thermi
modèle compact, en fonction du temps et de la distance entre les deux fréquences (∆f). Lorsque∆f est inférieure
à la fréquence de coupure thermique, la température du transistor est modulée par∆f t l’ mplitude de la réponse
du transistor est maximale. Lorsque∆f augmente pour être égale à la fréquence de coupure, la réponse du
sistor est toujours modulée par∆f, toutefois l’amplitude de température n’est plus maximale. Finalement, lo
que ∆f est supérieure à la fréquence de coupure, la température interne du transistor n’est plus mod
l’augmentation de température à l’intérieur du dispositif est uniquement fixée par le point de polarisation
dispositif, ainsi que par le niveau de la puissance d’entrée.
Cet exemple souligne l’influence de CTH sur la réponse en température du transistor , ainsi que la nécess
poursuivre l’étude des phénomènes thermiques transitoires dans le cas de couplage thermique afin de c
le modèle nodal des chapitres 2 et 3.
Fig. 4.17 Représentation de la température interne du transistor en fonction de temps pour différentes largeu
entre les raies d’intermodulation (∆f = 72 Hz,∆f = 72 kHz et∆f = 72MHz).
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nomène4.5.6 Validation du modèle grand signal en zone de fort courant
Dans cette zone de fonctionnement, les phénomènes physiques mis en jeu sont plus complexes: le t
fonctionne en zone de forte injection. Une bonne représentation du transistor dans cette zone passe par
lisation du courant critique, des temps de transit et des phénomènes d’avalanche (cf chapitre 1).
Le dispositif testé dans ce paragraphe est le transistor bipolaire qui a été caractérisé au paragraphe 4.5
Caractéristiques de puissance à la raie fondamentale (2 GHz)
La Fig. 4.18 montre une comparaison entre les mesures et les simulations de la puissance de sortieout) en
fonction de la puissance d’entrée (Pin) à la fréquence fondamentale (f1 = 2 GHz). Les caractéristiques sont tra
cées pour VBE choisi au pic du fT et différentes valeurs de VCE:
• VBE = 0.83 V et VCE = 0.83V
• VBE = 0.83 V et VCE = 3.5 V
• VBE = 0.81 V et VCE = 0.31V
Dans la zone de linéarité, les trois caractéristiques ne sont plus superposées du fait du choix des point d
sation DC. En outre, l’écart entre les mesures et les simulations est inférieur à 1 dB, ce qui représente
bonne précision. Le modèle permet également une bonne représentation de la zone de compression du
sortie.
Fig. 4.18 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) de la puissance de sortie (Pout) en fonction de
la puissance d’entrée (Pin) à la fréquence fondamentale (2 GHz).
Gain en puissance
La Fig. 4.19 montre une autre représentation de la Fig. 4.18. Il s’agit de la comparaison mesures / simula
gain en puissance ( ) en fonction de la puissance d’entrée. Le choix des points de polar
ainsi que des impédances de charge et de source permet d’obtenir un gain en puissance de quelques
zone de linéaire). Toutefois le modèle permet de simuler cet effet avec une bonne précision.
Dans la zone de compression, le signal de sortie décroît du fait des non-linéarités du transistor. Ce phé
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Fig. 4.19 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) du gain en puissance en fonction de la puissance d’entrin).
Caractéristiques de puissance aux raies d’IM2 (100 MHz et 4.1 GHz)
Afin de vérifier la validité du modèle pour les signaux d’IM2, la mesure de la puissance de sortie aux fréqu
d’IM2 (f 2-f1 = 100 MHz et f1+f2 = 4.1 GHz) en fonction de la puissance d’entrée est comparée aux simulat
Cette validation est effectuée pour VBE choisi au pic du fT et différentes valeurs de VCE sur la Fig. 4.20.
Le modèle permet de bien représenter les zones de linéarité et de compression du transistor. Toutefoi
entre les mesures et les simulations dans la zone de linéarité est supérieur à 1 dB, ce qui permet d’envis
marge de progression concernant la précision du modèle. Les points à améliorer concernant les param
modèle concerne le partage de capacité entre la composante périphérique et la composante surfacique,
l’extraction des paramètres correspondant à la modélisation du temps de transit à forte injection.
Fig. 4.20 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) de la puissance de sortie (Pout) en fonction de la puissance
d’entrée (Pin) aux fréquences d’intermodulation d’ordre 2 (100 MHz et 4.1 GHz).
Caractéristiques de puissance aux raies d’IM3 (1.9 GHz et 2.2 GHz)
Finalement nous nous sommes intéressé à la validité du modèle pour les signaux d’IM3. Pour cela la me
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er-d’entrée est comparée aux simulations. Cette validation est effectuée pour VBE choisi au pic du fT et différentes
valeurs de VCE sur la Fig. 4.21.
Puis de manière analogue au signal de sortie correspondant aux raies d’IM2, le modèle permet de bien r
ter les zones de linéarité et de compression du transistor. Toutefois l’écart entre les mesures et les sim
dans la zone de linéarité est supérieur à 1 dB, ce qui permet d’envisager une marge de progression conc
précision du modèle.
Fig. 4.21 Représentation de la puissance de sortie (Pout) en fonction de la puissance d’entrée (Pin) aux
 fréquences d’intermodulation d’ordre 3 (1.9 GHz et 2.2 GHz).
Courants statiques
De manière analogue au paragraphe 4.5.5, la comparaison (cf Fig. 4.22) entre la mesure des courants
(IC et IB) en fonction de Pin avec la simulation complète la validité du modèle dans le cadre de simulations g
signal. Bien que la zone de linéarité soit bien modélisée pour IC et B, une marge de progression subsiste conc
nant la modélisation du courant base dans la zone de compression.
Fig. 4.22 Comparaison mesure (points) / simulation (lignes) des courants statiques (IC et IB) en fonction de
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Une méthodologie permettant de valider le comportement du modèle HICUM/L2 associé au modèle the
nodal développé aux chapitres 2 et 3 a été mise en place.
Ses principales caractéristiques sont:
• la simplicité et la répétabilité de la procédure
• la facilité de reproduire l’environnement de test dans un simulateur
• la stabilité du dispositif dans toutes les conditions de mesure et de simulation
• le choix des conditions de mesures permettant d’explorer les limites du modèle
Les comparaisons entre les mesures de gm, gπ, et en fonction de VBE à VBC constant
et les simulations apportent des informations complémentaires quant au comportement non-linéaire d’un
tor. Le modèle HICUM/L2 couplé au modèle thermique nodal permet de simuler très précisément le com
ment du transistor.
D’autre part, les premières comparaisons entre mesures grand signal et simulations mettent en lum
bonne précision du modèle. La précision du modèle nodal a été mise en évidence, et l’intérêt d’un modèl
d’auto-échauffement dans le cadre de simulations grand signal a été souligné.
Toutefois la méthodologie mise en oeuvre souligne également les perspectives d’études à investiguer afin
liorer la précision du modèle:
• l’intérêt d’intégrer une capacité thermique dans le modèle thermique nodal a été souligné
• la précision des paramètres de modèle décrivant les effets de forte injection est fondamentale pour si
zone de compression de la caractéristique de transfert de puissance
Finalement il serait intéressant d’approfondir cette étude pour différentes valeurs d’impédances d’entrée
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Depuis le début des années 1990, les services de communication cellulaires connaissent un développem
précédent, rendu possible par l’existence de technologies numériques dites de 2ème génération, le GSM étant
l’une des plus populaires. Afin de permettre la création de nouveaux services et d’offrir aux usagers une
ble itinérance à l’échelle mondiale, il était devenu nécessaire de franchir le pas vers les réseaux cellula
3ème génération.
Cette évolution a été rendue possible grâce aux avancées des technologies silicium et des applications R
ment intégrées sur un seul circuit. Il reste désormais à intégrer l’étage d’amplification en fin de la chaîne d
sion. Ce travail s’inscrit dans cette optique. Il s’agit d’une contribution à la caractérisation et à la modélisat
transistors bipolaires de puissance intégrés dans une filière submicronique. Une des problématiques pr
liées à ce type de composant est l’influence de la température sur sa réponse électrique. C’est pourquoi
tre 1 de cette thèse porte sur l’étude de la dépendance des paramètres du modèle avec la température.
de ce chapitre est de présenter les approximations physiques sur lesquelles est basé le modèle HICUM
Version 2.21, de manière à pouvoir juger de la pertinence du modèle lors des comparaisons mesure/sim
Toutefois la précision d’un modèle compact est également conditionnée par la précision des paramè
modèle. En conséquence une partie de ce chapitre porte sur les méthodes d’extraction des paramètr
avons proposé des méthodologies fiables permettant d’extraire précisément les paramètres en tempér
courants collecteur et base à faible injection, des résistances séries, du temps de transit à faible injecti
courant d’avalanche par ionisation. Il reste cependant quelques efforts à porter sur l’extraction des par
décrivant la dépendance avec la température du temps de transit à forte injection. Ces paramètres sont
plus délicats à extraire qu’ils interviennent dans une zone où l’auto-échauffement influence beaucoup le

































ristiquesMais les transistors de puissance ne sont pas seulement sensibles à la variation de la température amb
sont également influencés par l’augmentation de leur température interne due à l’effet d’auto-échauffem
s’agit d’un phénomène consécutif au passage d’une forte densité de puissance à travers les jonctions ba
teur et base-collecteur d’un transistor. Un tel niveau de polarisation induit une forte dissipation de puissa
niveau du transistor. Or du fait de sa composition, un composant a une capacité limitée à dissiper cette pu
Cette propriété fait qu’au-delà d’un certain seuil de puissance, le transistor a du mal à évacuer toute la
qu’il produit, ce qui se traduit par une augmentation de la température interne du composant. Le chapitre
sur la mise au point d’un modèle nodal de résistance thermique permettant de prendre en compte l’e
l’auto-échauffement lors de simulations SPICE. Les hypothèses du modèle portent sur les dimension
source de chaleur et sa localisation dans la structure, ainsi que sur la propagation de la chaleur dans les
sations et le substrat. De plus, ce modèle a permis de mettre en évidence la nécessité de tenir compte d
linéarité de la conductivité thermique du silicium lorsque l’augmentation de température à l’intérieur du di
tif est supérieure de 50oC à la température ambiante. Ce chapitre se conclue par la présentation d’une mé
d’extraction de la capacité thermique.
D’un point de vue thermique, lorsqu’un transistor est soumis au phénomène d’auto-échauffement, il devie
source de chaleur, modifiant par là même son environnement thermique. Par conséquent, tout autre élé
circuit se trouvant à proximité de ce dispositif va être influencé par cette augmentation de chaleur: les dis
sont couplés thermiquement. Or dans le but de fournir une quantité de courant conséquente, les trans
puissance sont constitués de plusieurs transistors identiques connectés en parallèle. Par voie de conséq
composants sont donc soumis à la fois aux phénomènes d’auto-échauffement et de couplage thermiqu
pourquoi, le chapitre 3 porte sur la prise en compte des phénomènes d’auto-échauffement et de couplage
que entre les éléments des transistors de puissance dans les modèles SPICE. Un modèle nodal a été dé
partir du modèle développé au chapitre 2 pour prendre ce phénomène en compte lors de simulations SP
hypothèses du modèle portent également sur les dimensions de la source de chaleur, sa localisation dan
ture, sur la propagation de la chaleur dans les métallisations et le substrat, mais aussi sur l’ordonnancem
métrique des transistors de puissance. Tout comme le modèle du chapitre 2, la solution proposée da
partie permet de tenir compte de la dépendance de la conductivité thermique avec la température et du
de température dans la structure. La solution proposée a été étendue au cas de transistors interdigités.
met également de modéliser le phénomène d’emballement thermique que l’on observe désormais de plu
souvent dans les technologies bipolaires SiGe:C du fait des fortes densités de courant mises en jeu.
Finalement, les transistors de puissance sont des dispositifs destinés à opérer en mode de fonctionneme
signaux. C’est pourquoi le dernier chapitre de cette thèse porte sur la validation du modèle dans le c
simulations grand signal. Une méthodologie permettant de valider le comportement du modèle HICUM a












de fsont la simplicité et la répétabilité de la procédure, la facilité de reproduire l’environnement de test da
simulateur, et la stabilité du dispositif dans toutes les conditions de mesure et de simulation. Les première
paraisons entre mesures grand signal et simulations mettent en lumière une bonne précision du modèle
associé au modèle thermique nodal dans le cadre de simulations Harmonic Balance. La précision du
nodal a été mise en évidence, et l’intérêt d’un modèle précis d’auto-échauffement dans le cadre de sim
grand signal a été souligné.
Malgré les résultats prometteurs obtenus au cours de ce projet, la méthodologie mise en oeuvre soulign
ment les perspectives d’études à investiguer afin d’améliorer la précision du modèle:
• il est nécessaire de poursuivre l’étude du modèle nodal dans le but d’intégrer une capacité thermiqu
• la précision des paramètres de modèle décrivant les effets de forte injection est fondamentale pour si
zone de compression de la caractéristique de transfert de puissance. C’est pourquoi il faut poursuivre
portant sur l’extraction des paramètres en température du temps de transit à forte injection.
Finalement il serait intéressant de pousser la comparaison entre mesures grand signal et simulations po
rentes impédances d’entrée/sortie, puis en choisissant des points de fonctionnement DC autour du picT en
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on 2.21Annexe A
Liste des paramètres en température du modèle HICUM Level 2
Version 2.21
Le tableau ci-dessous liste l’ensemble des paramètres en température du modèle HICUM Level 2 Versi
[A.1], ainsi qu’une description sommaire de leur rôle dans le modèle compact.





VGB Tension de bandgap à 0 K 1.17 V
F1VG Coefficient en température du premier ordre décrivant la
dépendance en température de la tension de bandgap
-1.02377.10-4 V/K
F2VG Coefficient en température du second ordre décrivant la
dépendance en température de la tension de bandgap
4.3215.10-4 V/K2
ZETACT Coefficient décrivant la dépendance en température du
courant de transfert
3.0 -
VGE Tension de bandgap effective dans l’émetteur 1.17 V
ZETABET Coefficient décrivant la dépendance en température du
courant de jonction base-émetteur
3.5 -
VGC Tension de bandgap effective dans le collecteur 1.17 V
VGS Tension de bandgap effective dans le substrat 1.17 V
ALT0 Coefficient en température du premier ordre décrivant la
dépendance en température du temps de transit T0
0 1/K
 156 Annexe A - Liste des paramètres en température du modèle HICUM Level 2 Version 2.21[A.1] M. Schröter, “HICUM L2V2.2: A Complete Documentation“, disponible:
http://www.iee.et.tu-dresden.de/iee/eb/hic_new/hic_start.html
KT0 Coefficient en température du second ordre décrivant la
dépendance en température du temps de transit T0
0 1/K2
ZETACI Coefficient décrivant la dépendance en température de
RCI0
0 -
ALVS Coefficient en température relatif à la vitesse de satura-
tion des électrons
0 1/K
ALCES Coefficient en température relatif à VCES 0 1/K
ZETARBI Exposant en température de la résistance de base intrin-
sèque
0 -
ZETARBX Exposant en température de la résistance de base extrin-
sèque
0 -
ZETARCX Exposant en température de la résistance de collecteur
extrinsèque
0 -
ZETARE Exposant en température de la résistance d’émetteur 0 -
ZETACX Exposant en température de la mobilité dans le transistor
parasite
1.0 -
ALFAV Coefficient en température relatif à FAVL 0 1/K
ALQAV Coefficient en température relatif à QAVL 0 1/K






Méthode d’extraction du paramètre VAR
Le paramètreVAR est extrait de la mesure de IC en fonction de VBE à VBC = 0 et à T0:
Donc
Lorsqu’on trace  en fonction de ,  est le point d’intersection de la
courbe avec l’axe des ordonnées. La pente de cette courbe est .
En conclusion, le paramètreVAR vaut .
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Annexe C
Procédures d’extraction des paramètres en température
C.1 Courant collecteur à faible injection
C.2 Courant base à faible injection
Mesures VBE(T) à VBC=0 à différents IC constants choisis dans la zone de faible injection
Pré-requis VAR à T0 (voir Annexe B)
Procédure
d’extraction
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 auC.3 Résistances séries sauf la résistance d’émetteur
C.4 Résistance d’émetteur
Pré-requis Aucun
Procédure d’extraction Méthode des moindres carrés sur la courbe




Procédure d’extraction Calcul à partir de la formule reliant le coefficient en température de la mobilité
niveau de dopage dans la couche considérée
Paramètres extraits ZETARBI , ZETARBX , ZETACX , ZETACI
Mesures IC(VCB) à VBE=0.9 V et à T0
Pré-requis Paramètres électriques du courant collecteur,RCX, RE, ZETARCX , RTH
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e
C.5 Temps de transit à faible injection
C.6 Paramètres d’avalanche
Mesures Paramètres S à VBC=0 et à plusieurs températures ambiantes
Pré-requis Paramètres électriques du fT, RCX, RE, ZETARCX , ZETARE , CBC, VGB, VGC, RTH
Procédure d’extraction Extraction du paramètreτ0 à chaque température; Extraction des paramètres en
température de la courbeτ0(T); Optimisation de ces paramètres sur les courbes d
fT avec l’algorithme de Levenberg-Marquardt
Paramètres extraits ALT0 , KT0
Schéma électrique
Mesures IB(VCB) à VBE=0.7 V (à 27
oC) et à plusieurs températures ambiantes
Attention: la valeur de VBE est à adapter en fonction de la température
Pré-requis Paramètres électriques du courant base
Procédure d’extraction Extraction des paramètres électriques de l’avalanche (FAVL etQAVL ) à chaque tem-
pérature; Extraction des paramètres en température des courbes FAVL (T) et
QAVL (T)
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ivant la
la for-Annexe D
Dépendance du temps de transit avec la température
Comme nous l’avons vu au Chapitre 1, le temps de transit à faible injection dépend de la température su
formule (1.87):
Pour obtenir l’équation (1.88), il faut faire un développement en série de Taylor de l’équation (1.87).
D.1 Dérivée en température du gain en courant idéal
Dans le modèle HICUM Level 2 Version 2.21, le gain en courant idéal dépend de la température suivant
mule (1.52):
La dérivée de cette formule par rapport à la température donne:
(D.1)
D’où: (D.2)
D.2 Dérivée seconde en température du gain en courant idéal
La dérivée de (D.1) donne:
τ0 T( ) τ0 T0( )
1
τEf 0 T0( )
τ0 T0( )
----------------------
τEf 0 T( )
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D’où:
(D.4)
D.3 Développement en série de Taylor deτEf0
































































τEf 0 T( )
τEf 0 T( ) τEf 0 T0( ) τEf 0′ T0( ) T T0–( )⋅
τEf 0″ T0( )
2
------------------------ T T0–( )
2⋅+ +=
τEf 0 T( )
τEf 0 T0( )
---------------------- 1
τEf 0′ T0( )
τEf 0 T0( )
----------------------- T T0–( )⋅
τEf 0″ T0( )
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αµpE 1–( )νkE T0( ) 2ανkEµpE T0( )VT0+
T0 νkE T0( ) 2µpE T0( )VT0+( )
-------------------------------------------------------------------------------------------------=
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(D.16)
D’où (D.17)
D.3.3 Coefficients du développement deτEf0
En remplaçant (D.2) et (D.15) dans (D.12), on obtient:
(D.18)
Puis, en remplaçant (D.2), (D.4) et (D.17) dans (D.13), on obtient:
(D.19)
D.4 Développement en série de Taylor deτBfd0
Un développement en série de Taylor à l’ordre 2 de  s’écrit:
(D.20)
D’où (D.21)
En dérivant l’équation (1.82), on obtient (D.22)
D’où (D.23)
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αµpE 1–( ) αµpE 2–( )νkE T0( ) 2ανkE α– νkE 1+( )µpE T0( )VT0+
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2 νkE T0( ) 2µpE T0( )VT0+( )
-------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------------=
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-----------------------
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τEf 0″ T0( )
τEf 0 T0( )
------------------------
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 166 Annexe D - Dépendance du temps de transit avec la températureD.5 Développement en série de Taylor deτBfv0
Un développement en série de Taylor à l’ordre 2 de  s’écrit:
(D.26)
D’où (D.27)
En dérivant l’équation (1.83), on obtient: (D.28)
D’où (D.29)
La dérivée seconde de l’équation (1.83) permet d’écrire l’expression suivante:
(D.30)
D’où (D.31)
D.6 Développement en série de Taylor deτBC
Un développement en série de Taylor à l’ordre 2 de  s’écrit:
(D.32)
D’où (D.33)
En dérivant l’équation (1.85), on obtient: (D.34)
D’où (D.35)
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ssion
lier lesD.7 Développement en série de Taylor deτ0
En insérant les équations (D.6), (D.21), (D.27) et (D.33) dans l’équation (1.87), puis en identifiant l’expre
ainsi obtenue avec l’équation (1.88), on obtient l’expression des paramètres de modèlesALT0  etKT0:
(D.38)
(D.39)
Le remplacement des équations (D.18), (D.23), (D.29) et (D.35) dans l’équation (D.38) nous permet de re
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Annexe E
Calcul des facteurs de forme pour la détermination de RTH
E.1 Pyramide
Soit une pyramide dont la base est de dimension xX y, de hauteur h, et dont l’angle de propagation vautα (cf
Fig. E.1).
Fig. E.1 Représentation d’une pyramide dont la base est de dimension xX y,
de hauteur h, et dont l’angle de propagation vautα..
















y x–( )2 αtan
------------------------------- y
x
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’axe des
.
té selonE.2 Pyramides tronquées
Supposons que la chaleur diffuse avec un degré de liberté selon l’axe des x et un degré de liberté selon l
y (cf Fig. E.2).
Fig. E.2 La chaleur diffuse avec un degré de liberté selon l’axe des x et un degré de liberté selon l’axe des y




Supposons que la chaleur diffuse avec un degré de liberté selon l’axe des x (cf Fig. E.3).
Fig. E.3 La chaleur diffuse avec un degré de liberté selon l’axe des x.




Par analogie, le facteur de propagation associé à une maille où la chaleur diffuse avec un degré de liber














y x–( ) αtan
---------------------------- y
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e liberté
lon l’axe
e libertéSupposons que la chaleur diffuse avec deux degrés de liberté selon l’axe des x (cf Fig. E.4).
Fig. E.4 La chaleur diffuse avec deux degrés de liberté selon l’axe des x.




Par analogie, le facteur de propagation associé à une maille où la chaleur diffuse avec deux degrés d
selon l’axe des y vaut:
(E.10)
Supposons que la chaleur diffuse avec deux degrés de liberté selon l’axe des x et un degré de liberté se
des y (cf Fig. E.5).
Fig. E.5 La chaleur diffuse avec deux degrés de liberté selon l’axe des x et un selon l’axe des y.




Par analogie, le facteur de propagation associé à une maille où la chaleur diffuse avec deux degrés d






































2y x–( ) αtan
------------------------------- y
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 172 Annexe E - Calcul des facteurs de forme pour la détermination de RTHE.3 Parallélépipède
Soit un parallélépipède dont la base est de dimension xX y, de hauteur h (cf Fig. E.6)°.
Fig. E.6 Représentation d’un parallélépipède dont la base est de dimension xX y et de hauteur h.

























Données d’entrée du programme de calcul du réseau thermique
Un programme en C, interfacé grâce à un script en Tcl/Tk, a été développé afin de générer le réseau th
associé au substrat des chapitres 2 et 3, quelque soit la géométrie et la configuration de la structure étu
Le but de cette annexe consiste à décrire le mode d’emploi de ce programme.
F.1 Lancement du programme
Le programme permet de calculer le réseau thermique dans le substrat associé:
• à un transistor mono-émetteur seul isolé par tranchées profondes
• à plusieurs transistors mono-émetteur isolés par tranchées profondes et alignés les uns par rapport a
• à plusieurs transistors mono-émetteur isolés par tranchées profondes et arrangés de manière matric
• à un transistor multi-émetteur seul isolé par tranchées profondes
Le choix de chacun des cas cités précédemment se fait par l’intermédiaire de la fenêtre principale de la F
Dans un premier temps, à l’aide des onglets en haut de la fenêtre, l’utilisateur peut choisir:
• de calculer le réseau thermique dans le substrat associé à un ou plusieurs transistors mono-émetteu
• de calculer le réseau thermique dans le substrat associé à un transistor interdigité
• de charger un fichier pré-existant correspondant à l’une des configurations précédentes
Remarque: l’onglet noté “Back-end” n’est pas opérationnel. Il est prévu d’automatiser le calcul du résea
mique associé aux métallisations. Ce calcul se fait actuellement à l’aide d’un feuille de calcul Excel.
 174 Annexe F - Données d’entrée du programme de calcul du réseau thermique
sur la
ondes.Fig. F.1 Fenêtre principale du programme de génération du réseau thermique.
Lorsque l’onglet a été choisi, l’utilisateur doit alors cocher la configuration qui l’intéresse puis appuyer
bouton “Enter”.
F.2 Transistor mono-émetteur seul isolé par tranchées profondes
Si l’utilisateur choisi les cas “only one device ?” et “Yes” de la Fig. F.1, la fenêtre de la Fig. F.2 s’ouvre.
Fig. F.2 Fenêtre de dialogue correspondant au cas d’un transistor mono-émetteur seul isolé par tranchées prof








g. F.4Le dessin de la Fig. F.2 est un dessin simplifié d’un transistor mono-émetteur isolé par tranchées profond
données utiles au calcul du réseau thermique sont les dimensions de l’emitter cut, ainsi que sa position
tranchées d’isolation.
L’utilisateur a alors la possibilité de sauvegarder la configuration qu’il vient de définir grâce au bouton “S
Le bouton “Network calculation” va transmettre les données entrées via l’interface au programme en C.
alors à l’utilisateur à définir en ligne dans un terminal la hauteur des tranchées d’isolation, du substrat ai
le nombre de maille dans le sens de la profondeur (cf Fig. F.3).
Fig. F.3 Définition de la hauteur des tranchées d’isolation, du substrat ainsi que
du nombre de maille dans le sens de la profondeur.
Lorsque le calcul est terminé, la valeur de la résistivité thermique à 27oC est rappelée. La valeur de la résistan
thermique correspond à une résistance associée au substrat sous l’hypothèse que la conductivité ther
dépende pas de la température.
Le sous-circuit thermique est généré dans le fichier “netrth.net”.
F.3 Plusieurs transistors mono-émetteur isolés par tranchées profondes
et alignés les uns par rapport aux autres
Si l’utilisateur choisi les cas “several devices in line ?” et “Yes” de la Fig. F.1, c’est alors la fenêtre de la Fi
qui s’ouvre.







deur.Les dimensions utiles au calcul du réseau thermique associé à une telle structure sont répertoriées sur le
de la Fig. F.4. Il s’agit comme le cas du paragraphe F.2 des dimensions de l’emitter cut ainsi que de sa po
l’intérieur des tranchées d’isolation, mais également de la position des transistors les uns par rapport au
Fig. F.4 Fenêtre de dialogue correspondant au cas de plusieurs transistors mono-émetteur
seuls isolés par tranchées profondes et alignés.
De la même manière que précédemment, l’utilisateur a alors la possibilité de sauvegarder la configuratio
vient de définir grâce au bouton “Save”, alors que le bouton “Network calculation” permet de transmet
données entrées via l’interface au programme en C. Il reste alors à l’utilisateur à définir en ligne dans un te
la hauteur des tranchées d’isolation, du substrat ainsi que le nombre de maille dans le sens de la profon
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à cause
F.1, ilA la différence du paragraphe F.2, il n’est pas possible de calculer une résistance thermique équivalente
de la complexité du réseau thermique associé à ce cas.
Le sous-circuit thermique est sauvegardé dans un fichier “netrth.net”.
F.4 Plusieurs transistors mono-émetteur isolés par tranchées profondes
et arrangés de manière matricielle
Finalement si l’utilisateur choisi les cas “several devices in matrical arrangement ?” et “Yes” de la Fig.
doit remplir les champs de la Fig. F.5.
Fig. F.5 Fenêtre de dialogue correspondant au cas de plusieurs transistors mono-émetteur
seuls isolés par tranchées profondes et arrangés de manière matricielle.















nie parComme aux paragraphes F.2 et F.3, l’utilisateur doit renseigner des champs correspondant à la dimens
fenêtre d’émetteur, à sa position à l’intérieur des tranchées d’isolation, ainsi qu’à l’arrangement des dis
les uns par rapport aux autres.
Il est également possible de sauvegarder la configuration définie grâce au bouton “Save”. Le bouton “N
calculation” permet de transmettre les données entrées via l’interface au programme en C. Puis il suffit
ment de renseigner le programme à propos de la hauteur des tranchées d’isolation, de la profondeur du
ainsi que du nombre de maille. Le sous-circuit thermique est alors enregistré dans un fichier “netrth.net”
F.5 Transistor multi-émetteur seul isolé par tranchées profondes
Si l’utilisateur choisit l’onglet “Case of several emitter device” (cf Fig. F.6), il peut alors calculer le réseau
mique dans le substrat associé à un transistor interdigité seul, isolé par tranchées profondes. Les autres
rations de la fenêtre Fig. F.6 ne sont pas encore disponibles.
Fig. F.6 Fenêtre correspondant au cas des transistors interdigités.
Une fois les options sélectionnées, l’utilisateur doit appuyer sur le bouton “Enter” afin de faire apparaître la
tre de la Fig. F.7. Cette fenêtre de dialogue sert à renseigner le programme sur le nombre de doigt d’émet
les dimensions des émetteurs cut, la position des doigts à l’intérieur des tranchées d’isolation ainsi que
tion des doigts les uns par rapport aux autres.
Grâce au bouton “Save”, il est possible à l’utilisateur de sauvegarder la configuration qu’il vient de défini
Le bouton “Network calculation” transmet les champs remplis par l’utilisateur au programme en C. Lorsq
informations relatives à la profondeur des tranchées d’isolation, à l’épaisseur du substrat, ainsi qu’au nom
maille dans le sens de la profondeur ont été remplies, le sous-circuit correspondant à l’architecture défi
l’utilisateur est stocké dans un fichier “netrth.net”.






est cal-Fig. F.7 Fenêtre de dialogue correspondant au cas d’un transistor interdigité seul isolé par tranchées profond
F.6 Chargement d’un fichier pré-existant
Il est possible de recharger un fichier qui a été généré à l’aide d’une des fenêtres précédentes (Fig. F.2,
Fig. F.5, Fig. F.7).
Pour cela, il faut sélectionner l’onglet “Open existing file” du menu principal (cf Fig. F.8).
Le bouton “Open” de la Fig. F.8 permet de choisir le fichier de configuration. Il faut alors le charger à l’aid
bouton “Load”. Puis la génération du réseau thermique se fait de manière analogue aux cas précédents
du bouton “Network calculation”.
Une fois les renseignements portant sur la hauteur des tranchées profondes d’isolation, la profondeur du
et le nombre de maille dans le sens de la profondeur transmis au programme en C, le réseau thermique
culé et stocké dans un fichier “netrth.net”.





Caractérisation des accès pour la simulation grand signal
Au Chapitre 4, nous avons vu qu’il est fondamental de rétro-simuler les accès à la structure de test. La ca
sation des commutateurs, tuner d’entrée et de sortie, Té de polarisation et sondes se fait en plusieurs ét
permettront au final de connaître les paramètres S11, 22, et le produit S12.S21 des chaînes d’entrée et de sort
(Fig. G.1).
Fig. G.1 Description des accès d’entrée et de sortie
Dans un premier temps, les plans de référence en entrée et en sortie sont ramenés aux points Pin et Pout des Fig.
G.2 et Fig. G.3 en calibrant l’analyseur de réseau vectoriel par une technique 1-Port du type SOL et en u
des standard coaxiaux Short, Open et Load [G.1].










Accès d’entrée Accès de sortie




nts deFig. G.2 Calibration du plan de référence d’entrée par une technique de calibrage 1-Port de type SOL de l’AR
Fig. G.3 Calibration du plan de référence de sortie par une technique de calibrage 1-Port de type SOL de l’AR
Les accès sont alors caractérisés par une mesure 1-Port coaxiale en plaçant successivement trois stan
les pointes: Short, Open et Load (cf Fig. G.4 et Fig. G.5). Cela nous permet de mesurer les coefficie
réflexion dans les plans de référence Pin et Pout.
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ment leur
sondes.Fig. G.4 Caractérisation de la chaîne d’entrée avec des standard sous pointes
Fig. G.5 Caractérisation de la chaîne de sortie avec des standard sous pointes
Ensuite les standards sous pointes Short, Open et Load sont caractérisés de manière à connaître précisé
coefficient de réflexion. Pour ce faire, il est nécessaire de calibrer l’analyseur de réseau dans le plan des
On utilise alors un calibrage 2-Port de type SOLT (cf Fig. G.6).



































e dans leFig. G.6 Caractérisation des coefficients de réflexion dans le plan des pointes
Grâce à la connaissance des coefficients de réflexion dans les plans de référence et dans les plans des s
paramètres S11, S22 et le produit S12.S21 des chaînes d’accès entrée et sortie peuvent être déduits de l’équ
suivante:
(G.1)
où les Sij  correspondent aux paramètres [S] des accès d’entrée et de sortie.
Les paramètres [S] sont déterminés en mettant en correspondance les coefficients de réflexion dans les
référence et dans les plans des pointes obtenus pour les trois standard SOL dans la formule (G.1). Pa
quent, le produit S12.S21 ne peut pas être décorrelé. C’est pourquoi en simulation nous avons fait l’hypothès
les accès au transistor de test sont réciproques de manière à pouvoir supposer que S12 = S21.
Toutefois, il reste quelques inconnues pour que la rétro-simulation des accès soit complète. En entrée,
sance appliquée au DUT est mesurée grâce à un puissance-mètre. Cette mesure nous permet de connaî
sance appliquée dans le plan de référence en entrée (Pin) aux pertes dans le câble reliant le puissance-mètre
commutateur près. De même, en sortie, il faut tenir compte des pertes dues au commutateur et au passag
câble reliant l’analyseur de spectre au commutateur (cf Fig. G.7).
Standard
SOL











S12 S21 Γsonde⋅ ⋅
1 S22 Γsonde⋅–
----------------------------------------+=
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tie utili-
es paramè-Fig. G.7 Représentation des sources de pertes non prises en compte lors de la caractérisation des accès
Cas des mesures du chapitre 4
Les Fig. G.8 et Fig. G.9 montrent la magnitude et la phase de l’impédance des chaînes d’entrée et de sor
sées pour les mesures présentées au chapitre 4. Ces impédances sont obtenues à partir de la mesure d
tres [S] des chaînes d’entrée/sortie décrite ci-dessus.
Fig. G.8 Magnitude et phase de l’impédance de la chaîne d’entrée.


















































nstitutFig. G.9 Magnitude et phase de l’impédance de la chaîne de sortie.
[G.1] G. Dambrine, “Caractérisation des transistors à effet de champ: mesure précise de la matrice de rép
et détermination directe du schéma équivalent”, Thèse de l’Université des Sciences et Techniques
Flandres Artois, Mars 1989
[G.2] J.L. Carbonero, “Développement des méthodes de mesures en hyperfréquences sur tranches de s
application à la caractérisation des technologies CMOS et BiCMOS sub-microniques“, Thèse de l’I




































Système d’unités utilisé en RF
H.1 Mesure relative en dB “décibel”
Le décibel (dB) est une mesure du ratio entre deux puissances.
(H.1)
H.2 Mesure de puissance en dBm “dBmilliwatt”




H.3 Puissance d’un signal sinusoïdal
Fig. H.1 Puissance moyenne dans une impédance Z en régime sinusoïdal
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gain enH.4 Gain en puissance
De manière général, le gain est défini comme le rapport de la grandeur de sortie sur celle d’entrée. Le
puissance d’un système peut être exprimé en logarithme et l’unité est alors le dB:
(H.5)Gain dB( ) 10
Pout
Pin
----------
Pout
Pin
----------
 
 
 
dB
PoutdBm PindBm–= =log=
